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Prefacio 


Esta nueva edición de Electrónica de potencia se planeó como libro de texto para un curso de 
electrónica de potencia y convertidores estáticos de potencia, de nivel licenciatura de ingenie- 
ría eléctrica o electrónica. También lo pueden utilizar como libro de texto estudiantes de maes- 
tría, y como libro de referencia ingenieros practicantes interesados en el diseño y aplicaciones 
de electrónica de potencia. Los requisitos son conocimientos básicos de electrónica y circuitos 
eléctricos. El contenido de este libro está más allá de un curso de un semestre. Aun cuando el 
tiempo asignado a un curso de electrónica de potencia de nivel licenciatura suele ser de sólo un 
semestre, la electrónica de potencia ha llegado a un punto en el cual es difícil cubrir la materia 
completa en ese tiempo. A nivel licenciatura, los capítulos 1 a 11 deben bastar para obtener un 
buen conocimiento de electrónica de potencia. Los capítulos 12 a 15 (en español en el sitio Web 
de este libro) se pueden dejar para otro curso, o incluirlos en uno de maestría. Quien desee 
profundizar un poco más, puede revisar los capítulos 16 y 17, que se encuentran en inglés en la 
página Web de este libro. La tabla P.1 muestra los temas sugeridos para un curso de un semes- 
tre de “Electrónica de potencia” y la tabla P.2 para un curso de un semestre de “Electrónica de 
potencia y excitadores de motor”. 


TABLA P.1 Temas sugeridos para un curso de un semestre de electrónica de potencia 


Capítulo Temas Secciones Clases 
1 Introducción 11a1.12 2 
2 Diodos semiconductores de potencia y circuitos 2.1 a 2.4, 2.6-2.7, 2.11 a 2.16 3 
3 Diodos rectificadores 3.1a3.11 3 
4 Transistores de potencia 4.1 a 4.9 3 
5 Convertidores cd-cd 5.1 a 5.9 5 
6 Inversores PWM 6.1a6.7 7 
7 Inversores de pulso resonantes 7.1a7.5 3 
9 Tiristores 9.1 a 9.10 2 

10 Rectificadores controlados 10.1 a 10.5 6 

11 Controladores de voltaje de ca 111a11.5 3 

Exámenes y cuestionarios trimestrales 3 
Examen final 3 


E 
rn 


Total de clases en un semestre de 15 semanas 
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TABLA P.2 Temas sugeridos para un curso de un semestre de electrónica de potencia y excitadores de motores 


Capítulo Temas Secciones Clases 
1 Introducción 1.1a1.10 2 
2 Diodos semiconductores de potencia y circuitos 2.1a2.7 2 
3 Diodos rectificadores 3.1 a 3.8 4 
4 Transistores de potencia 4.1 a 4.8 1 
5 Convertidores cd-cd 5.1a5.8 4 
4 Propulsores de cd 14.1 a 14.7 5 
6 Inversores PWM 6.1 a 6.10 5 
9 Tiristores 9.1 a 9.6 1 

Apéndice Circuitos trifásicos A 1 

10 Rectificadores controlados 10.1 a 10.7 5 

11 Controladores de voltaje de ca 11.1a11.5 2 

Apéndice Circuitos magnéticos B 1 
5 Propulsores de ca 15.1a 15.9 6 

Exámenes y cuestionarios trimestrales 3 
Examen final 3 


ÉS 
mn 


Total de clases en un semestre de 15 semanas 


Los fundamentos de electrónica de potencia están bien establecidos y no cambian con 
tanta rapidez. Sin embargo, las características de los dispositivos mejoran continuamente y 
también aparecen nuevos dispositivos. La electrónica de potencia, que emplea el método as- 
cendente, estudia las características de los dispositivos y las técnicas de conversión, y por con- 
siguiente sus aplicaciones; además, pone énfasis en los principios básicos de las conversiones 
de potencia. Esta nueva edición de Electrónica de potencia ha sido completamente revisada y 
actualizada, y entre los cambios más importantes se encuentran los siguientes: 


e Emplea un método ascendente en lugar de uno descendente. Es decir, después de estu- 
diar los dispositivos se presentan las especificaciones del convertidor, antes de considerar 
las técnicas de conversión. 


e Considera el desarrollo de dispositivos de carburo de silicio (SiC). 


Presenta los modelos promediadores de convertidores cd-cd. 


Amplía las secciones sobre técnica de punta de modulación por vector espacial. 


Integra los circuitos de excitación de compuerta a los capítulos relacionados con los dis- 
positivos de potencia y convertidores. 


e Expande los métodos de control tanto a los excitadores de cd como a los de ca. 
e Agrega explicaciones a lo largo del texto. 


Para un mejor aprovechamiento, el libro se ha dividido de cinco partes: 


Parte I: Diodos de potencia y rectificadores (capítulos 2 y 3). 

Parte II: Transistores de potencia y convertidores de cd a cd (capítulos 4 y 5). 

Parte III: Inversores (capítulos 6, 7 y 8). 

Parte IV: Tiristores y convertidores tiristorizados (capítulos 9, 10 y 11). 

Parte V: Electrónica de potencia. Aplicaciones y protecciones (capítulos 12, 13, 14 y 15 
se encuentran en español en el sitio Web) (capítulos 16 y 17 se encuentran en inglés en el 
sitio Web). 
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Temas como los circuitos trifásicos, circuitos magnéticos, funciones de conmutación de 
convertidores, análisis de transitorios en circuitos de cd, análisis de Fourier y transformación 
mediante marco de referencia se revisan en los apéndices. La electrónica de potencia se ocupa 
de las aplicaciones de electrónica de estado sólido para el control y conversión de energía eléc- 
trica. Las técnicas de conversión requieren la conmutación del estado de encendido y apagado 
de dispositivos semiconductores de potencia. Los circuitos electrónicos de bajo nivel, que nor- 
malmente se componen de circuitos integrados y componentes discretos, generan las señales de 
compuerta requeridas para los dispositivos de potencia. Los microprocesadores y los circuitos 
integrados procesadores de señales están reemplazando a los circuitos integrados y a los com- 
ponentes discretos. 

Un dispositivo de potencia ideal no debe tener limitaciones de conmutación de encendido 
y conmutación de apagado en función de tiempo de encendido, tiempo de apagado, corriente, 
y capacidades de manejo de voltaje. La tecnología de semiconductores de potencia está permi- 
tiendo el acelerado desarrollo de dispositivos de potencia de conmutación rápidos con límites 
de corriente y voltaje cada vez mayores. Los dispositivos de conmutación de potencia como los 
BJT de potencia, MOSFET de potencia, SIT, IGBT, MCT, SITH, SCR, TRIAC, GTO, MTO, 
ETO, IGCT, y otros dispositivos semiconductores se utilizan cada vez más en una amplia gama 
de productos. 

Conforme la tecnología evoluciona y la electrónica de potencia encuentra más aplica- 
ciones se siguen desarrollando nuevos dispositivos de potencia con capacidad de más altas 
temperaturas y menos pérdidas. A lo largo de los años se ha presentado un gran avance en 
dispositivos semiconductores de potencia. Sin embargo, los dispositivos fabricados a base de sili- 
cio ya casi llegaron a su límite. Gracias a la investigación y desarrollo recientes, la electrónica de 
potencia de carburo de silicio (SiC) ha dejado de ser una promisoria tecnología del futuro para 
convertirse en una potente alternativa de la tecnología de silicio (Si) de punta en aplicaciones 
de alta eficiencia, alta frecuencia y alta temperatura. La electrónica de potencia de SiC tiene 
valores de voltaje más altos, caídas de voltaje más bajas, temperaturas máximas más altas y 
conductividades térmicas más altas. Se espera que los dispositivos de potencia de SiC evolucio- 
nen durante los próximos años, lo que conduciría a una nueva era de la electrónica y aplicacio- 
nes de potencia. 

Con la disponibilidad de dispositivos de conmutación más rápidos, las aplicaciones de 
microprocesadores modernos y procesamiento de señales digitales en la sintetización de la es- 
trategia de control de dispositivos de potencia de compuerta que cumplan con las especifica- 
ciones de conversión están ampliando el alcance de la electrónica de potencia. La revolución 
de la electrónica de potencia ha cobrado impulso desde principios de la década de 1990. Ha 
empezado una nueva era en la electrónica de potencia. Es el comienzo de la tercera revolución 
de la electrónica de potencia en el procesamiento de energía renovable y ahorros de energía en 
todo el mundo. Dentro de los próximos 30 años la electrónica de potencia conformará y con- 
dicionará el empleo de la electricidad en todas partes entre su generación y sus usuarios. Las 
aplicaciones potenciales de la electrónica de potencia no se han explorado del todo, pero nos 
hemos esforzado por cubrir la mayor cantidad posible de aplicaciones potenciales. 

Todos los comentarios y sugerencias con respecto a este libro son bienvenidos y deben ser 
enviados al autor. 

Dr. Muhammad H. Rashid 

Profesor de Ingeniería eléctrica y computación 
University of West Florida 

11000 University Parkway 

Pensacola, FL 32514-5754 

E-mail: mrashid@uwf.edu 
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SUPLEMENTOS PARA EL PROFESOR (EN INGLÉS) 


Los profesores que utilicen este libro como texto en un curso tendrán a su disposición suple- 
mentos adicionales en la siguiente página: 


www.pearsonenespanol.com/rashid. 


Para acceder a estos materiales haga clic en Recursos para el profesor. Esto lo enviará a nuestro 
catálogo en inglés, donde deberá hacer clic en Download Resources. Aquí podrá inscribirse y 
pedir un código de acceso para profesor. En un lapso promedio de 48 horas recibirá un correo 
electrónico de confirmación con el código de acceso, con el cual deberá buscar el texto en el 
catálogo en línea y hacer clic en el botón Instructor Resources. En el lado izquierdo de su com- 
putadora seleccione un suplemento y aparecerá una página de inicio de sesión. Una vez que 
haya entrado podrá acceder al material para el profesor. Cabe recordar que este material se 
encuentra en idioma inglés. 
Los suplementos incluyen lo siguiente: 


e Manual del profesor 
e Diapositivas en PowerPoint 


SOFTWARE PSPICE Y ARCHIVOS DE PROGRAMA 


Los esquemas PSpice versión estudiantil y/o el software de captura Orcad se pueden obtener o 
descargar de 


Cadence Design Systems, Inc. 
2655 Seely Avenue 
San Jose, CA 95134 


Sitios web: http://www.cadence.com 
http://www.orcad.com 
http://www.pspice.com 


El sitio web http:uwf.edu/mrashid contiene todos los esquemas PSpice, el software de captura 
Orcad y los archivos Mathcad para usarlos con este libro. 

Nota importante: los archivos esquemáticos PSpice (con extensión .SCH) requieren el 
archivo de librería de modelos definidos por el usuario Rashid_PE3_MODEL.LIB, el cual 
se incluye con los archivos esquemáticos y debe incluirse en el menú Análisis de los esquemas 
PSpice. Asimismo, los archivos esquemáticos Orcad (con las extensiones .OPJ y .DSN) requie- 
ren el archivo de librería de modelos definidos por el usuario Rashid_PE3_MODEL.LIB, el 
cual se incluye con los archivos esquemáticos Orcad, y debe incluirse en el menú de ajustes de 
Simulación PSpice del software de captura Orcad. Sin estos archivos incluidos mientras se eje- 
cuta la simulación, ésta no funcionará y producirá errores. 
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CAPITULO 1 


Introduccion 


Al concluir este capítulo los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente: 


Describir qué es la electrónica de potencia. 

Enumerar las aplicaciones de la electrónica de potencia. 

Describir la evolución de la electrónica de potencia. 

Enumerar los tipos principales de convertidores de potencia. 

Enumerar las partes principales del equipo electrónico de potencia. 

Enumerar las características ideales de dispositivos de conmutación de potencia. 
Enumerar las características y especificaciones de dispositivos de conmutación 

de potencia prácticos. 

Enumerar los tipos de dispositivos semiconductores de potencia. 

Describir las características de control de dispositivos semiconductores de potencia. 
Enumerar los tipos de módulos de potencia y los elementos de módulos inteligentes. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos Significado 
Je Es Frecuencia y periodo de una forma de onda, 
respectivamente 
Iams Valor rms de una señal de onda 
Ta lens Componentes de cd y rms de una forma de onda, 
respectivamente 


Pp, Pon, Psw, Pg | Disipación de potencia total, potencia en estado de 
encendido, potencia de conmutación, potencia de 
excitación de compuerta, respectivamente 


tas tr tns ts, tf to Tiempo de retardo, subida, encendido, almacenamiento, 
caida y apagado de una forma de onda de conmutación 
Us. Up Suministro de entrada de ca instantáneo y voltaje de salida, 
respectivamente 
Vin Magnitud pico de un voltaje de suministro de ca senoidal 
V; Voltaje de suministro de cd 
Up, VG Señal instantánea y señal cd de excitación de base/ 


compuerta de un dispositivo, respectivamente 


Voltajes instantáneos de excitación de compuerta, 
compuerta-fuente y base de dispositivos de potencia, 
respectivamente 


UG; VGS» UB 


5 Ciclo de trabajo de una sefial pulsante 
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1.1 


Capítulo 1 Introducción 


APLICACIONES DE LA ELECTRÓNICA DE POTENCIA 


La demanda de control de la potencia eléctrica para sistemas de excitación de motores eléc- 
tricos y de controles industriales existió durante muchos años, y esto condujo al temprano de- 
sarrollo del sistema Ward-Leonard para obtener un voltaje variable de cd para el control de 
excitadores de motores de cd. La electrónica de potencia ha revolucionado el concepto de con- 
trol de potencia para la conversión de la potencia y para el control de excitadores de motores 
eléctricos. 

La electrónica de potencia combina potencia, electrónica y control. El control se ocupa 
del estado estable y las características dinámicas de los sistemas de lazo cerrado. La potencia se 
ocupa del equipo de potencia estático y rotatorio para la generación, transmisión y distribución 
de energía eléctrica. La electrónica se ocupa de los dispositivos de estado sólido y circuitos 
para procesar señales y así cumplir con los objetivos de control deseados. La electrónica de 
potencia se puede definir como la aplicación de la electrónica de estado sólido para el control y 
conversión de la potencia eléctrica. Hay más de una forma de definir la electrónica de potencia. 
También se podría definir como el arte de convertir energía eléctrica de una forma a otra, de 
manera eficiente, limpia, compacta y robusta a fin de utilizarla para satisfacer las necesidades 
deseadas. En la figura 1.1 se muestra la interrelación de la electrónica de potencia con la po- 
tencia, la electrónica y el control. La flecha apunta en la dirección del flujo de corriente del 
ánodo (A) al cátodo (K). Se puede encender y apagar con una señal dirigida hacia la terminal 
compuerta (G). Por lo común, sin señal de compuerta permanece apagada, se comporta como 
un circuito abierto y soporta un voltaje a través de las terminales A y K. 
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FIGURA 1.1 


Relación entre electrónica de potencia y potencia, electrónica y control. 
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La electrónica de potencia se basa principalmente en la conmutación de dispositivos se- 
miconductores de potencia. Con el desarrollo de la tecnología de semiconductores de potencia, 
las capacidades de manejo de potencia y la velocidad de conmutación de los dispositivos de 
potencia han mejorado enormemente. El desarrollo de la tecnología de los microprocesadores 
y la microcomputadora tiene un gran impacto en el control y síntesis de la estrategia de control 
de los dispositivos semiconductores de potencia. El moderno equipo de electrónica de potencia 
utiliza (1) semiconductores de potencia que se pueden considerar como el músculo, y (2) ele- 
mentos microelectrónicos que tienen la potencia y la inteligencia de un cerebro. 

La electrónica de potencia ya se fincó un importante lugar en la tecnología moderna y 
ahora se utiliza en una gran variedad de productos de alta potencia, como controles de calenta- 
miento, controles de iluminación, controles de motores, artículos de potencia, sistemas de pro- 
pulsión de vehículos, y sistemas de corriente directa y alto voltaje (HVDC). Es difícil imaginar 
los limites de transmisiones de ca flexibles (FACTS) para las aplicaciones de la electrónica de 
potencia, en especial con las tendencias actuales en el desarrollo de dispositivos de potencia y 
microprocesadores (chips). La tabla 1.1 muestra algunas aplicaciones de la electrónica de po- 
tencia [3]. 


TABLA 1.1 


Algunas aplicaciones de la electrónica de potencia 


Abrepuertas de cochera 
Abrepuertas eléctricos 

Aceleradores de partículas 

Acerías 

Aire acondicionado 

Alarmas 

Alarmas contra robo 

Amplificadores de audio 
Amplificadores de radiofrecuencia 
Arranque de máquinas síncronas 
Arranque de turbina de gas 
Artículos de potencia 

Artículos de potencia aeronáuticos 
Artículos de potencia espaciales 
Artículos de potencia ininterrumpida 
Artículos de potencia láser 

Artículos de potencia para radar/sonar 
Artículos de potencia solar 

Artículos fotográficos 

Aspiradoras 

Atenuadores 

Atenuadores de luz 

Balastos para lámparas de arco de mercurio 
Bandas transportadoras 

Bombas y compresores 

Calentadores 

Calentamiento por inducción 
Cargador de baterías 

CD de alto voltaje (HVDC) 
Circuitos de televisión 

Cobertores eléctricos 

Compensación reactiva volt-ampere (VAR) 
Computadoras 


Contactores de estado sólido 

Controles de calefacción 

Controles de horno 

Controles de motor 

Controles de motor de inducción lineal 

Controles de señales de tráfico 

Controles de temperatura 

Charolas de calentamiento de alimentos 

Deflexiones de TV 

Destelladores 

Destelladores luminosos 

Electrodomésticos 

Electroimanes 

Elevadores 

Encendido electrónico 

Energía renovable incluida la transmisión, 
distribución y almacenamiento 

Excitadores de generador 

Excitadores de motor 

Fábricas de papel 

Fibras sintéticas 

Fonógrafos 

Fotocopias 

Galvanoplastia electromecánica 

Generadores ultrasónicos 

Grabaciones magnéticas 

Grúas y malacates 

Herramientas manuales de potencia 

Hornos 

Hornos de cemento 

Iluminación de alta frecuencia 

Imanes 

Imprentas 


(continúa) 
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TABLA 1.1 (continuación) 


Interruptores de circuito estáticos 
Juegos 

Juguetes 

Lavadoras 

Locomotoras 

Máquinas de coser 

Máquinas expendedoras 
Máquinas herramienta 
Mezcladoras 

Minería 

Modelos de trenes 

Molinillos 

Montacargas 

Pantallas 

Perforación de pozos de petróleo 
Precipitadores electrostáticos 
Procesadores de alimentos 
Procesamiento químico 
Proyectores de cine 


Reguladores 

Reguladores de voltaje 

Relevadores de enganche 
Relevadores de estado sólido 
Relevadores estáticos 

Resistencia para estufa eléctrica 
Secadoras de ropa 

Secadoras eléctricas 

Servo sistemas 

Sistemas de seguridad 

Soldadoras 

Sopladores 

Temporizadores 

Transmisores de muy baja frecuencia (VLF) 
Transportadores de personas 
Transporte público 

Trenes 

Varilla de control de reactor nuclear 
Vehículos eléctricos 


Publicidad Ventiladores 
Refrigeradores Ventiladores eléctricos 
Fuente: Ref. 3. 


HISTORIA DE LA ELECTRÓNICA DE POTENCIA 


La historia de la electrónica de potencia comenzó con la introducción del rectificador de arco 
de mercurio en 1900. Luego le siguieron el rectificador de tanque de metal, el rectificador de 
tubo de vacío controlado por rejilla, el ignitrón, el fanotrón y el tiratrón, los cuales se introdu- 
jeron gradualmente. Estos dispositivos se utilizaron en el control de potencia hasta la década 
de 1950. 

La primera revolución electrónica se inició en 1948 con la invención del transistor de 
silicio por Bardeen, Brattain y Schokley en Bell Telephone Laboratories. La mayor parte de 
las tecnologías electrónicas avanzadas de la actualidad tuvieron su origen en ese invento. Con 
el tiempo, la microelectrónica moderna evolucionó a partir de los semiconductores de silicio. 
El siguiente paso importante, en 1956, también ocurrió en Bell Laboratories; fue el invento del 
transistor de disparo PNPN, el cual se definió como un tiristor o rectificador controlado por 
silicio (SCR). 

La segunda revolución electrónica comenzó en 1958 con el desarrollo del tiristor comer- 
cial de General Electric Company. Ese fue el principio de una nueva era de la electrónica de 
potencia. Desde entonces se han introducido muchos tipos diferentes de dispositivos semicon- 
ductores de potencia y técnicas de conversión. La revolución microelectrónica nos permitió 
procesar una enorme cantidad de información a una increíble velocidad; la revolución de la 
electrónica de potencia nos permite conformar y controlar grandes cantidades de potencia con 
una eficiencia cada vez mayor. Gracias a la unión de la electrónica de potencia, el músculo, con 
la microelectrónica, el cerebro, ahora están emergiendo muchas aplicaciones potenciales de 
la electrónica de potencia y esta tendencia continuará. En los próximos 30 años la electrónica 
de potencia conformará y acondicionará la electricidad en alguna parte de la red de transmi- 
sión entre su generación y todos sus usuarios. La revolución de la electrónica de potencia ha 
cobrado impulso desde finales de la década de 1980 y principios de la de 1990[1]. La figura 1.2 
muestra una cronología de la electrónica de potencia. 
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FIGURA 1.2 


Historia de la electrónica de potencia. (Cortesía del Tennessee Center for Research and Development, centro afiliado, University of Tennessee). 
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Ante la creciente demanda de energía en todo el mundo, se vislumbra una nueva era de 
energía renovable. La electrónica de potencia es una parte integral de la energía renovable 
para su transmisión, distribución y almacenamiento. La investigación y producción de autom6- 
viles de bajo consumo de combustible también conducirán a más aplicaciones y al desarrollo de 
la electrónica de potencia. 

A través del tiempo ha habido un gran incremento en la elaboración de dispositivos se- 
miconductores de potencia [6]. Sin embargo, los dispositivos a base de silicio ya casi llegan a 
sus límites. Debido a la investigación y desarrollo durante los últimos años, la electrónica de 
potencia de carburo de silicio (SiC) ha pasado de ser una promisoria tecnología del futuro para 
convertirse en una potente alternativa de la tecnología de silicio (Si) de punta en aplicaciones 
de alta eficiencia, alta frecuencia y alta temperatura. La electrónica de potencia a base de SiC 
(carburo de silicio para fabricar elementos de electrónica de potencia) permite un voltaje más 
alto, menores caídas de voltaje, temperaturas máximas más altas, y conductividades térmicas 
más altas. Los fabricantes son capaces de desarrollar y procesar transistores de alta calidad a 
costos que permiten introducir nuevos productos en áreas de aplicación donde los beneficios de 
la tecnología del SiC permiten ventajas significativas en el sistema [11]. 

Ha empezado una nueva era en la electrónica de potencia [12]. Es el comienzo de la ter- 
cera revolución de la electrónica de potencia en el ámbito del procesamiento de energía reno- 
vable y ahorros de energía en todo el mundo. Se espera que dure otros 30 años. 


TIPOS DE CIRCUITOS ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 


Para control o acondicionamiento de la energía eléctrica se requiere convertirla de una forma 
a otra, y las características de conmutación de los dispositivos de potencia permiten tal con- 
versión. Los convertidores estáticos de potencia realizan estas funciones de conversiones de 
potencia. Un convertidor se puede considerar como una matriz de conmutación en la cual uno 
o más conmutadores se conectan a la fuente de potencia para obtener el voltaje o corriente de 
salida deseados. Los circuitos electrónicos de potencia se clasifican en seis tipos: 


. Diodos rectificadores 
. Convertidores cd-ca (recortadores de cd) 
. Convertidores cd-ca (inversores) 


1 

2 

3 

4. Convertidores ca-cd (rectificadores controlados) 

5. Convertidores ca-ca (controladores de voltaje de ca) 
6 


. Conmutadores estáticos 


En los siguientes convertidores se utilizan dispositivos de conmutación sólo para ilustrar 
los principios básicos. La acción de conmutación de un convertidor puede ser realizada por más 
de un dispositivo. La elección de un dispositivo particular depende de los requerimientos de 
voltaje, corriente y velocidad del convertidor. 


Diodos rectificadores. Un circuito rectificador a base de diodos convierte voltaje de ca 
en un voltaje fijo de cd (figura 1.3). Un diodo conduce cuando su voltaje del ánodo es más alto 
que el voltaje del cátodo, y ofrece una caída de voltaje muy pequeña, idealmente un voltaje 
cero, pero que suele ser de 0.7 V. Un diodo se comporta como un circuito abierto cuando 
su voltaje de cátodo es más alto que el voltaje de ánodo, y ofrece una resistencia muy 
alta, idealmente infinita, pero que típicamente es de 10 KQ. El voltaje de salida es una cd pul- 
sante pero se distorsiona y contiene armónicos. El voltaje de salida promedio se calcula como 
Vo(PROM)= 2 Vn/™m. El voltaje de entrada v; al rectificador puede ser monofásico o trifásico. 
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Rectificación monofásica a base de diodos. 


Convertidores cd-cd. Un convertidor cd-cd también se conoce como recortador o re- 
gulador de conmutación; en la figura 1.4 se muestra un recortador de transistor. Al encender 
el transistor Q; con la aplicación de un voltaje de compuerta Vgz, la fuente de cd se conecta 
a la carga y el voltaje instantáneo de salida es v, = +V;. Cuando el transistor Q; se apaga al 
retirar el voltaje de compuerta Vgg, la fuente se desconecta de la carga y el voltaje instantáneo 
de salida es v, = 0. El voltaje de salida promedio se vuelve Vo(Prom) = 41/Vs/T = 9V,. Por 
consiguiente, se puede hacer que el voltaje de salida promedio varíe controlando el ciclo de 
trabajo. El voltaje de salida promedio v, se controla variando el tiempo de conducción t, del 
transistor O¡. Si T es el periodo de recorte, entonces tf; = 57, donde 6 es el ciclo de trabajo 
del recortador. 
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Convertidor cd-cd 
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FIGURA 1.5 


Convertidor cd-ca monofásico. 


Convertidores cd-ca. Un convertidor cd-ca también se conoce como inversor. En la fi- 
gura 1.5 se muestra un inversor de transistor monofásico. Cuando los MOSFET M; y M; se 
encienden al aplicar voltajes de compuerta, el voltaje de la fuente V, aparece a través de la 
carga y el voltaje instantáneo de salida es v, = +V, Asimismo, cuando los MOSFET M3 y M4 
se encienden al aplicar voltajes de compuerta, el voltaje de la fuente de cd V, aparece a través 
de la carga en la dirección opuesta. Es decir, el voltaje instantáneo de salida es v, = —V,. Si los 
transistores M, y M, conducen durante una mitad de un periodo y M3 y M4 conducen durante 
la otra mitad, el voltaje de salida es alterno. El valor rms del voltaje de salida se vuelve 
Vo(rms) = Vs. Sin embargo, el voltaje de salida contiene armónicos, los cuales se podrían filtrar 
antes de alimentar la carga. 


Convertidores ca-cd. En la figura 1.6 se muestra un convertidor monofásico con dos 
tiristores naturales conmutados. Por lo común, un tiristor permanece apagado y se puede en- 
cender aplicándole un pulso de compuerta de aproximadamente 10 V con una duración de 
100 us. Cuando el tiristor T} se enciende con un ángulo de retraso de wt = a, el voltaje de la 
fuente aparece a través de la carga y el tiristor T} se apaga automáticamente al reducirse su co- 
rriente a cero en el instante wt = m. Cuando el tiristor T se enciende con un ángulo de retraso 
de wt = 7 + a, la parte negativa del voltaje de alimentación aparece a través de la carga en la 
dirección positiva y el tiristor T, se apaga automáticamente cuando su corriente llega a cero o 
se anula en el instante wt = 211. El voltaje de salida promedio se calcula mediante Vo(prRomM) = 
(1 + cos a)V,,,/7. Con un ángulo de retraso de a = 0, este convertidor funciona como si fuera 
un rectificador de diodos, como se muestra en la figura 1.3. El valor promedio del voltaje de 
salida v, se puede controlar variando el tiempo de conducción de los tiristores o el ángulo de 
retraso de disparo, a. La entrada o alimentación puede ser una fuente monofásica o trifásica. 
Estos convertidores también se conocen como rectificadores controlados. 


Convertidores ca-ca. Estos convertidores se utilizan para obtener una fuente de voltaje 
variable v, a partir de una fuente de ca fija; la figura 1.7 muestra un convertidor monofásico 
con un TRIAC. Un TRIAC permite que la corriente fluya en ambas direcciones y se puede 
encender aplicando voltaje positivo a la compuerta en el instante wf = a para que una corriente 
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FIGURA 1.6 


Convertidor ca-cd monofásico. 


fluya en la dirección positiva, y también en el instante wt = m + a para que una corriente fluya 
en la dirección negativa. El voltaje de salida se controla variando el tiempo de conducción del 
TRIAC o el ángulo de retraso de disparo, a. Estos tipos de convertidores también se conocen 


como controladores de voltaje de ca. 


Conmutadores estáticos. Como los dispositivos de potencia se pueden operar como 
conmutadores estáticos o contactores, su alimentación puede ser de ca o de cd y se conocen 
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Convertidor ca-ca monofásico. 


(b) Formas de onda del voltaje 
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FIGURA 1.8 


Diagrama de bloques de una fuente de alimentación ininterrumpible (UPS). 


A menudo se conectan en cascada varias etapas de conversión para producir la salida de- 
seada, como se muestra en la figura 1.8. La red eléctrica principal 1 proporciona la alimentación 
de ca normal a la carga a través de la derivación estática. El convertidor ca-cd carga la batería 
de emergencia de la red eléctrica principal 2. El convertidor cd-ca suministra la potencia de 
emergencia a la carga a través de un transformador aislador. Normalmente las redes eléctricas 
principales 1 y 2 se conectan a la misma fuente de ca. 

Las figuras 1.3 a 1.7 ilustran los conceptos básicos de diferentes tipos de conversión. El 
voltaje de entrada a un circuito rectificador podría ser monofásico o trifásico. Asimismo, un 
inversor puede producir un voltaje de salida de ca monofásico o trifásico. Por consiguiente, 
un convertidor podría ser monofásico o trifásico. 

La tabla 1.2 resume los tipos de conversión, sus funciones y sus símbolos [9]. Estos con- 
vertidores son capaces de convertir energía de una forma a otra y hallar nuevas aplicaciones, 
como se ilustra en la figura 1.9, para transformar la energía de una pista de baile en una forma 
útil [10]. 


DISEÑO DE EQUIPO ELECTRÓNICO DE POTENCIA 


El diseño de un equipo electrónico de potencia puede constar de cuatro partes: 


1. Diseño de circuitos de potencia 

2. Protección de dispositivos de potencia 

3. Determinación de la estrategia de control 
4. Diseño de circuitos lógicos y de compuerta 


En los siguientes capítulos se describen y analizan varios tipos de circuitos electrónicos de 
potencia. En el análisis se supone que los dispositivos de potencia son conmutadores ideales a 
menos que se diga lo contrario; se omiten los efectos de inductancia parásita de circuito, las re- 
sistencias de circuito y la inductancia de fuente. Los dispositivos de potencia y circuitos prácti- 
cos se apartan de estas condiciones ideales y sus diseños también se ven afectados. No obstante, 
en la primera etapa del diseño el análisis simplificado de un circuito es muy útil para entender 
cómo funciona el circuito y establecer las características y la estrategia de control. 


1.5 
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TABLA 1.2 Tipos de conversión y símbolos 


Conversión de/a Nombre del convertidor Función del convertidor Símbolo del convertidor 


Ca a cd Rectificador Ca para corriente unipolar (cd) 


Cd a cd Recortador Cd constante a cd variable o cd 
variable a cd constante 


Cd a ca Inversor Cd a ca de voltaje y frecuencia 
de salida deseados 


Ca a ca Controlador de voltaje Ca de frecuencia y/o magnitud 
de ca, cicloconvertidor, deseada a partir general 
convertidor matricial mente de una ca de línea 

de alimentación 


NINNIN 


Antes de construir un prototipo el diseñador debe investigar los efectos de los parámetros 
del circuito (y las imperfecciones de los dispositivos) e inclusive modificar el diseño si fuera 
necesario. Sólo hasta que el prototipo esté construido y se haya probado, el diseñador puede 
confiar en la validez del diseño y estimar con más certeza algunos de los parámetros del circuito 
(por ejemplo, inductancia parásita). 


DETERMINACIÓN DE VALORES DE LA MEDIA CUADRÁTICA 
DE FORMAS DE ONDA 


Para determinar con precisión las pérdidas por conducción en un dispositivo y las capacida- 
des de corriente del dispositivo y componentes, se deben conocer el valor rms de la corriente. 
Con formas de onda de la corriente raras como sinusoides o rectángulos simples, y esto puede 
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Modelo equivalente de una pista de baile para 
generación de energía. Fuente: Ref. 10. 


acarrear problemas al determinar los valores rms. El valor rms de una onda i(t) se calcula 


como 
1 T 
Ims = 42 | Pdt (1.1) 


donde T es el periodo. Si una onda se puede dividir en armónicos cuyos valores rms se pueden 
calcular individualmente, los valores rms de la forma de onda se pueden aproximar de manera 
satisfactoria combinando los valores rms de los armónicos. Es decir, el valor rms de la forma de 
onda se calcula como sigue 


Ims = VÉ + Fath) T Boso) Ste Se Toast (1.2) 


donde /¿¿ = al componente de cd. J;ms(1) € Zrms(n) son los valores rms de los componentes básico 
y n-ésimo, respectivamente. 

La figura 1.10 muestra los valores rms de diferentes formas de onda que comúnmente se 
encuentran en la electrónica de potencia. 


1.6 EFECTOS PERIFÉRICOS 


El funcionamiento de los convertidores de potencia se basa principalmente en la conmutación de 
dispositivos semiconductores de potencia; en consecuencia, los convertidores provocan armónicos 
de corriente y voltaje en el sistema de alimentación y en la salida de los convertidores. Los conver- 
tidores suelen ocasionar problemas de distorsión del voltaje de salida, generación de armónicos 
en el sistema de alimentación e interferencia con los circuitos de comunicación y señalización. Lo 
que normalmente se requiere es colocar filtros en la entrada y salida de un sistema convertidor 
para reducir el nivel de armónicos a una magnitud aceptable. La figura 1.11 muestra el diagrama 
de bloques de un convertidor de potencia generalizado. La aplicación de electrónica de potencia 
para proporcionar las cargas electrónicas sensitivas plantea un reto sobre los aspectos de calidad 
de la potencia y crea problemas e inquietudes que los investigadores deben resolver. Las cantida- 
des de entrada y salida de los convertidores pueden ser de ca o de cd. Factores como distorsión 
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Valores rms de formas de onda que se suelen encontrar. 
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FIGURA 1.11 


Sistema convertidor de potencia generalizado. 


armónica total (THD), factor de desplazamiento (DF) y factor de potencia de entrada (IPF), son 
medidas de la calidad de una forma de onda. Para determinar tales factores se requiere hallar el 
contenido armónico de las formas de onda. La evaluación del desempeño de un convertidor, sus 
voltajes y corrientes de entrada y salida, se expresan en una serie de Fourier. La calidad de un 
convertidor de potencia se juzga por la calidad de sus formas de onda de voltaje y de corriente. 

La estrategia de control para los convertidores de potencia desempeña una parte impor- 
tante en la generación de armónicos y la distorsión de la onda de salida, y se puede diseñar para 
minimizar o reducir estos problemas. Los convertidores de potencia pueden provocar interfe- 
rencia de radiofrecuencia debido a la radiación electromagnética, además se pueden generar 
señales de error en los circuitos de compuerta. Esta interferencia se puede evitar mediante 
blindaje conectado a tierra. 

Cómo se muestra en la figura 1.11, la potencia fluye de la fuente a la salida. Las formas de 
onda en diferentes puntos terminales podrían ser diferentes a medida que se procesen en cada 
etapa. Hay que tener presente que existen dos tipos de formas de onda: una al nivel de potencia 
y otra producida por la señal de bajo nivel, generadas por la conmutación o por el generador 
de control de compuerta. Estos dos niveles de voltaje deben aislarse uno de otro de modo que 
no interfieran entre sí. 

La figura 1.12 muestra el diagrama de bloques de un convertidor de potencia típico que 
incluye aislamientos, retroalimentación y señales de referencia [9]. La electrónica de potencia 
es una materia interdisciplinaria, y el diseño de un convertidor de potencia necesita tener en 
cuenta lo siguiente: 


e Dispositivos semiconductores de potencia con sus características físicas, requerimientos 
de excitación y su protección para la utilización Óptima de sus capacidades. 


e Topologias de convertidor de potencia para obtener la salida deseada. 
e Estrategias de control de los convertidores para obtener la salida deseada. 


e Microelectrónica analógica y microelectrónica digital para implementar las estrategias 
de control. 


e Elementos de energía capacitivos y magnéticos para almacenar y filtrar la energía. 

e Modelado de dispositivos de carga eléctrica rotatorios y estáticos. 

e Garantía de la calidad de las formas de onda generadas y un alto factor de potencia. 
e Minimización de la interferencia de radiofrecuencia y electromagnética (EMI). 

e Optimización de los costos, pesos y eficiencia de la energía. 
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Diagrama de bloques de un convertidor típico de electrónica de potencia. Fuente: Ref. 9. 


1.7 CARACTERÍSTICAS Y ESPECIFICACIONES DE CONMUTADORES 


Hay muchos tipos de dispositivos de conmutación de potencia. Sin embargo, cada uno tiene sus 
ventajas y desventajas y es adecuado para aplicaciones específicas. La motivación detrás del 
desarrollo de cualquier dispositivo nuevo es lograr las características de un “súper dispositivo”. 
Por consiguiente, las características de cualquier dispositivo real se pueden comparar y evaluar 
en relación con las características ideales de un súper dispositivo. 


1.7.1 Características ideales 


Las características de un conmutador ideal son: 


1. Cuando el conmutador esté encendido, debe tener (a) la capacidad de conducir una alta 
corriente directa Ip, que tienda a infinito; (b) una baja caída de voltaje directo Von, que 
tienda a cero, y (c) una baja resistencia Ron, que tienda a cero. Una baja resistencia Ron 
provoca una baja pérdida de potencia Poy en estado de encendido. Normalmente se hace 
referencia a estos símbolos en condiciones de estado estable de cd. 

2. En estado de apagado, el conmutador debe tener (a) la capacidad de soportar un alto vol- 
taje directo o inverso, Vpr, que tienda a infinito; (b) una baja corriente de fuga lorr, que 
tienda a cero, y (c) una alta resistencia Ror que tienda a infinito. Una alta Ropp provoca 
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una baja pérdida de potencia Porr. Normalmente se hace referencia a estos símbolos en 
condiciones de estado estable de cd. 


3. Durante el proceso de encendido y apagado debe encenderse y apagarse instantánea- 
mente de modo que el dispositivo se pueda operar a altas frecuencias. Por tanto, debe 
tener (a) un bajo tiempo de retraso tj, que tienda a cero; un bajo tiempo de subida ¢,, que 
tienda a cero; (c) un bajo tiempo de almacenamiento t, que tienda a cero, y (d) un bajo 
tiempo de caída tf, que tienda a cero. 


4. Para el encendido y el apagado debe requerir (a) una baja potencia de excitación de com- 
puerta Pg, que tienda a cero; (b) un bajo voltaje de excitación de compuerta VG, que 
tienda a cero, y (c) una corriente de excitación de compuerta Ig, que tienda a cero. 


5. Tanto el encendido como el apagado deben ser controlables. Por consiguiente, se debe 
encender con una señal de compuerta (por ejemplo, positiva) y debe apagarse con otra 
señal de compuerta (por ejemplo, cero o negativa). 


6. Para el encendido y el apagado se debe requerir sólo una señal pulsante, es decir, un 
pequeño pulso con un ancho muy pequeño t,,, que tienda a cero. 


7. Debe tener una alta dv/dt, que tienda a infinito. Es decir, el conmutador debe ser capaz 
de manejar los rápidos cambios del voltaje a través de él. 


8. Debe tener una alta di/dt, que tienda a infinito. Es decir, el conmutador debe ser capaz 
de manejar una rápida subida de la corriente a través de él. 


9. Requiere muy baja impedancia térmica de la unión interna al ambiente Ra, que tienda 
a cero de modo que pueda transmitir fácilmente calor al ambiente. 


10. Se necesita la capacidad de soportar cualquier falta de corriente durante largo tiempo; 
es decir, debe tener un alto valor de čt, que tienda a infinito. 


11. Se requiere un coeficiente de temperatura negativo en la corriente conducida para que 
haya un reparto igual de corriente cuando los dispositivos se operen en paralelo. 


12. Un bajo precio es una consideración muy importante para el reducido costo del equipo 
electrónico de potencia. 


Características de los dispositivos prácticos 


Durante el proceso de encendido y apagado de un dispositivo de conmutación práctico como 
el que se muestra en la figura 1.13a requiere tiempos de retraso (t4), de subida (t,), de alma- 
cenamiento (1,), y de caída (ty) finitos. Conforme la corriente del dispositivo i,,, sube durante 
el encendido, el voltaje v,,, a través del dispositivo cae. Conforme la corriente del dispositivo 
cae durante el apagado, el voltaje a través del dispositivo sube. En la figura 1.13b se muestran 
las formas de onda típicas de los voltajes Vw y corrientes i,,,, del dispositivo. El tiempo de en- 
cendido (ton) de un dispositivo es la suma del tiempo de retraso y el tiempo de subida, en tanto 
que su tiempo de apagado (for) es la suma del tiempo de almacenamiento y el tiempo de caída. 
En contraste con un conmutador ideal sin pérdidas, un dispositivo de conmutación práctico 
disipa parte de energía al conducir y conmutar. La caída de voltaje a través de un dispositivo 
de potencia que conduce es al menos del orden de 1 V, pero a menudo es más alto, hasta de 
varios volts. El objetivo de cualquier dispositivo nuevo es mejorar la limitación impuesta por 
los parámetros de conmutación. 
La pérdida de potencia promedio en estado de conducción Pon está dada por 


1 f* 
Pon = f pdt (1.3) 
Jo 
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FIGURA 1.13 


Formas de onda tipicas de voltajes y corrientes de un dispositivo. 


donde T, denota el periodo de conducción y p es la pérdida instantánea de potencia (es decir, el 
producto de la caída de voltaje v,,, a través del conmutador por la corriente conducida i,,,). Las 
pérdidas de potencia se incrementan durante el encendido y apagado del conmutador porque 
durante la transición de un estado de conducción a otro tanto el voltaje como la corriente tie- 
nen valores significativos. La pérdida de potencia resultante por conmutación Psy durante los 
periodos de encendido y apagado está dada por 


ta t; ty ty 
Psw = sl / pdt + pdt + J pdt + f va (1.4) 
0 0 0 0 


donde f; = 1/T, es la frecuencia de conmutación; fg, t, ts y tg Son el tiempo de retraso, el tiempo 
de subida, el tiempo de almacenamiento, y el tiempo de caída, respectivamente. Por consi- 
guiente, la disipación de potencia de un dispositivo de conmutación está dada por: 


Pp = Pon + Psw + Pa (1.5) 
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donde Pg es la potencia de excitación o control de compuerta. Las pérdidas de potencia Pon 
de encendido y las pérdidas de potencia de compuerta Pg durante el proceso de encendido 
por lo general son bajas comparadas con la pérdida de conmutación Psw durante el tiempo de 
transición cuando un conmutador está en el proceso de encender o apagar. En la práctica se 
puede omitir la pérdida de potencia de compuerta Pg al calcular las pérdidas totales de poten- 
cia Pg. La cantidad total de pérdida de energía, la cual es el producto de Pp por la frecuencia 
de conmutación f,, podría ser una cantidad significativa si el conmutador funcionara a una alta 
frecuencia en el rango de los kHz. 


Especificaciones de un conmutador 


Las características de dispositivos semiconductores prácticos difieren de las de un dispositivo 
ideal. Los fabricantes proporcionan hojas de datos que describen los parámetros del dispositivo 
y sus valores. Existen muchos parámetros que son importantes para los dispositivos. Los más 
significativos son: 


Valores de voltaje: Voltajes directo e inverso pico repetitivos, y una caída de voltaje di- 
recto en estado de encendido. 


Valores de corriente: Corrientes promedio, eficaz (rms), pico repetitiva, pico no repetitiva, 
y de fuga en estado apagado. 

Velocidad de conmutación o frecuencia: La transición de un estado totalmente no con- 
ductor a un estado totalmente conductor (encendido) y de un estado totalmente conduc- 
tor a un estado totalmente no conductor (apagado) son parámetros muy importantes. El 
periodo de conmutación T, y la frecuencia f, están dados por 


f == l (1.6) 


T ta +t, +t) tts, +t + to 


donde t, es el tiempo durante el cual el conmutador permanece apagado. La regulación de 
los tiempos implicados en el proceso de conmutación de un conmutador práctico, como 
se muestra en la figura 1.13b, limita el periodo de conmutación máximo. Por ejemplo, si 
la = t, = tn = ts = tf = to = 1 ps, T, = 6 pss y la frecuencia máxima permitida es fs(máx) = 
1/T, = 166.67 kHz. 

Valor de dildt. El dispositivo necesita una cantidad mínima de tiempo antes de que toda 
su superficie conductora entre en juego para soportar toda la corriente. Si la corriente 
se eleva con rapidez, el flujo de corriente puede concentrarse en un área determinada y 
el dispositivo puede dañarse. Normalmente, el valor de di/dt de la corriente a través del 
dispositivo se limita conectando un pequeño inductor en serie con el dispositivo, conocido 
como supresor en serie. 

Valor de dv/dt: Un dispositivo semiconductor tiene una capacitancia de unión interna C;. 
Si el voltaje a través del conmutador cambia con rapidez durante el encendido, el apagado 
y también mientras se conecta a la alimentación principal, la corriente inicial, la corriente 
Cjdv/dt que fluye a través de C; puede ser muy alta, y el dispositivo se dañaría. El valor de 
dv/dt del voltaje a través del dispositivo se limita conectando un circuito RC a través del 
dispositivo, conocido como supresor en derivación, o simplemente circuito snubber. 


Pérdidas por conmutación: Durante el encendido la corriente directa se eleva antes de que 
el voltaje directo caiga, y durante el apagado el voltaje directo se eleva antes de que la cor- 
riente caiga. La existencia simultánea de voltaje y corriente altos en el dispositivo representa 
pérdidas de potencia como se muestra en la figura 1.13. Por su repetitividad representan una 
parte significativa de las pérdidas, y a menudo exceden las pérdidas en estado de conducción. 
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Requerimientos de excitación de compuerta: El voltaje y la corriente de la excitación o 
control de compuerta son parámetros importantes para encender y apagar un dispositivo. 
La potencia de excitación de compuerta y el requerimiento de energía son partes muy 
importantes de las pérdidas y del costo total del equipo. Con requerimientos de pulsos 
de corriente grandes y largos para el encendido y apagado, las pérdidas por excitación 
de compuerta pueden ser significativas en relación con las pérdidas totales, y el costo del 
circuito de excitación puede ser más alto que el del dispositivo. 


Área de operación segura (SOA): La cantidad de calor generado en el dispositivo es pro- 
porcional a la pérdida de potencia, es decir, el producto del voltaje por la corriente. Para 
que este producto sea constante P = vi e igual al valor máximo permisible, la corriente 
debe ser inversamente proporcional al voltaje. Esto da el límite de área de operación 
segura en los puntos de funcionamiento permisibles de estado estable en las coordenadas 
voltaje-corriente. 

F"t para fundido: Este parámetro se requiere para seleccionar el fusible. La 1% del dis- 
positivo debe ser menor que la del fusible para que el dispositivo esté protegido contra 
fallas de corriente. 


Temperaturas: Por lo general, las temperaturas máximas permisibles en la unión, envol- 
tura y almacenamiento, oscilan entre 150°C y 200°C para la unión y la envoltura, y entre 
—50°C y 175°C para el almacenamiento. 


Resistencia térmica: Resistencia térmica entre la unión y la envoltura, Q7c; resistencia 
térmica entre envoltura y disipador, Ogs, y resistencia térmica entre disipador y medio 
ambiente, Osa. La disipación de potencia se debe eliminar de inmediato de la oblea in- 
terna a través del empaque y por último hacia el medio de enfriamiento. El tamaño de 
los conmutadores semiconductores de potencia es muy pequeño, de no más de 150 mm, y 
la capacidad térmica de un dispositivo desnudo es muy baja para eliminar con seguridad 
el calor generado por las pérdidas internas. Por lo general los dispositivos de potencia se 
montan sobre disipadores de calor. En consecuencia, la eliminación del calor representa 
un alto costo del equipo. 


DISPOSITIVOS SEMICONDUCTORES DE POTENCIA 


Desde el desarrollo del primer tiristor SCR a fines de 1957, los dispositivos semiconductores 
de potencia han experimentado enormes avances. Hasta 1970 los tiristores convencionales se 
utilizaban exclusivamente para controlar potencia en aplicaciones industriales. A partir de ese 
año se produjeron varios tipos de dispositivos semiconductores de potencia y fueron comercial- 
mente disponibles. La figura 1.14 muestra la clasificación de los semiconductores de potencia, 
hechos de silicio o de carburo de silicio. Sin embargo, los dispositivos de carburo de silicio están 
en proceso de desarrollo. Una gran mayoría de dispositivos son de silicio. Estos dispositivos se 
pueden dividir en general en tres tipos: (1) diodos de potencia; (2) transistores, y (3) tiristores. 
Y se pueden subdividir aún más, en cinco tipos: (1) diodos de potencia; (2) tiristores; (3) tran- 
sistores de potencia de unión bipolar (BJTs); (4) transistores de potencia de efecto de campo 
semiconductores de óxido metálico (MOSFETs), y (5) transistores bipolares de compuerta ais- 
lada (IGBTs) y transistores de inducción estática (SITs). 

Los primeros dispositivos se fabricaban con silicio y los nuevos se fabrican con carburo 
de silicio. Los diodos se fabrican con sólo una unión pn, los transistores tienen dos uniones pn, 
y los tiristores tienen tres uniones pn. A medida que la tecnología avanza y la electrónica de 
potencia encuentra más aplicaciones, el desarrollo de nuevos dispositivos de potencia con capa- 
cidades de más alta temperatura y bajas pérdidas sigue su avance. 
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Semiconductores de potencia 
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Clasificación de los semiconductores de potencia. [Ref. 2, S. Bernet]. 


Los electrones de carburo de silicio requieren casi tres veces más energía para alcanzar la 
banda de conducción en comparación con el silicio. En consecuencia, los dispositivos a base de 
SiC soportan voltajes y temperaturas más altos que sus contrapartes de silicio. Un dispositivo a 
base de SiC puede tener las mismas dimensiones que un dispositivo de silicio pero puede sopor- 
tar 10 veces el voltaje. Además, un dispositivo de SiC puede tener un espesor de un décimo del 
de un dispositivo de silicio, pero soporta el mismo valor de voltaje. Estos dispositivos más delga- 
dos son más rápidos y ostentan menos resistencia, lo cual significa que se disipa menos energía 
en forma de calor cuando un diodo o transistor de carburo de silicio conduce electricidad. 

La investigación y el desarrollo han llevado a la caracterización de MOSFETs de poten- 
cia 4H-SiC para bloquear voltajes hasta de 10 kV a 10 A [13, 14]. Cuando se comparan con el 
IGBT de Si de 6.5 kV de última generación, el MOSFET de Si de 10.4 kV tiene un mejor des- 
empeño [12]. Se ha reportado un IGBT de canal N de 13.4 kV 4H-SiC con una baja resistencia 
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en estado encendido y rápida conmutación [14]. Estos IGBT [7, 15] exhiben una fuerte mo- 
dulación de conductividad en la capa de deriva y una mejora significativa en la resistencia en 
estado de conducción en comparación con el MOSFET de 10 kV. Se espera que los dispositivos 
de potencia de SiC evolucionen en los próximos años, lo que conduciría a una nueva era de la 
electrónica de potencia y aplicaciones. 

La figura 1.15 muestra el rango de potencia de semiconductores de potencia comercial- 
mente disponibles. En la tabla 1.3 se muestran los valores de dispositivos semiconductores de 
potencia también disponibles comercialmente, en los que la resistencia en estado de conduc- 
ción se puede determinar a partir de la caída de voltaje en estado de conducción del dispositivo 
a la corriente especificada. La tabla 1.4 muestra los símbolos y las características v-i de dis- 
positivos semiconductores de potencia de uso común. Los semiconductores de potencia caen 
dentro de uno de los tres tipos: diodos, tiristores y transistores. Un diodo que conduce ofrece 
una muy pequeña resistencia cuando su voltaje de ánodo es más alto que el voltaje de cátodo, 
y una corriente fluye a través del diodo. Por lo común, un tiristor se pone en estado de conduc- 
ción al aplicarle un pulso de corta duración, típicamente de 100 mp. Un tiristor ofrece una baja 
resistencia en el estado de conducción en tanto que en el estado de bloqueo se comporta como 
un circuito abierto y ofrece una resistencia muy alta. 
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Rangos de potencia de semiconductores de potencia comercialmente disponibles. 
[Ref. 2, S. Bernet]. 
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TABLA 1.3 Valores de dispositivos semiconductores de potencia 


Tiempo de Resistencia en 
Tipo de Valor de voltaje/ Frecuencia conmutación conducción 
dispositivo Dispositivos corriente superior (Hz) (us) (Q) 
Diodos de Diodos de Uso 4000 V/4500 A 1k 50-100 0.32 m 
potencia potencia general 6000 V/3500 A 1k 50-100 0.6 m 
600 V/9570 A 1k 50-100 0.1m 
2800 V/1700 A 20k 5-10 0.4m 
Alta velocidad 4500 V/1950 A 20k 5-10 1.2m 
6000 V/1100 A 20k 5-10 1.96 m 
600 V/17 A 30 k 0.2 0.14 
Schottky 150 V/80 A 30 k 0.2 8.63 m 
Transistores Transistores Sencillos 400 V/250 A 25 k 9 4m 
de potencia bipolares 400 V/40 A 30 k 6 31m 
630 V/50 A 35 k 2 15m 
Darlington 1200 V/400 A 20 k 30 10m 
MOSFETs Sencillos 800 V/7.5 A 100k 1.6 1 
COOLMOS Sencillos 800 V/7.8 A 125k 2 1.2m 
600 V/40 A 125k 1 0.12m 
1000 V/6.1 A 125 k 15 20 
IGBTs Sencillos 2500 V/2400 A 100k 5-10 2.3m 
1200 V/52 A 100 k 5-10 0.13 
1200 V/25 A 100 k 5-10 0.14 
1200 V/80 A 100 k 5-10 44 m 
1800 V/2200 A 100 k 5-10 1.76 m 
SITs 1200 V/300 A 100 k 0.5 1.2 
Tiristores Tiristores Baja velocidad 6500 V/4200 A 60 100-400 0.58 m 
(rectificadores controlados conmutada por 2800 V/1500 A 60 100-400 0.72 m 
controlados por fase línea 5000 V/4600 A 60 100-400 0.48 m 
por silicio) 5000 V/3600 A 60 100-400 0.50 m 
5000 V/5000 A 60 100-400 0.45 m 
Tiristores de Alta velocidad de 2800 V/1850 A 20 k 20-100 0.87 m 
apagado forzado bloqueo inverso 1800 V/2100 A 20 k 20-100 0.78 m 
4500 V/3000 A 20k 20-100 0.5 m 
6000 V/2300 A 20k 20-100 0.52 m 
4500 V/3700 A 20k 20-100 0.53 m 
Bidireccionales 4200 V/1920 A 20 k 20-100 0.77 m 
RCT 2500 V/1000 A 20k 20-100 2.1m 
GATT 1200 V/400 A 20k 10-50 2.2m 
Disparados por luz 6000 V/1500 A 400 200-400 0.53 m 
Tiristores de GTO 4500 V/4000 A 10k 50-110 1.07 m 
autoapagado HD-GTO 4500 V/3000 A 10k 50-110 1.07 m 
Pulse GTO 5000 V/4600 A 10k 50-110 0.48 m 
SITH 4000 V/2200 A 20k 5-10 5.6m 
MTO 4500 V/500 A 5k 80-110 10.2 m 
ETO 4500 V/4000 A Sk 80-110 0.5 m 
IGCT 4500 V/3000 A Sk 80-110 0.8 m 
TRIACs Bidireccionales 1200 V/300 A 400 200-400 3.6m 
MCTs Sencillos 4500 V/250 A 5k 50-110 10.4m 
1400 V/65 A 5k 50-110 28 m 
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TABLA 1.4 Características y símbolos de algunos dispositivos de potencia 
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Un transistor se activa con la aplicación de un voltaje de control de compuerta. En tanto 
el voltaje de compuerta permanezca aplicado el transistor permanece en conducción, y cambia 
al estado de bloqueo si se retira dicho voltaje. El voltaje colector-emisor de un transistor bipo- 
lar (simplemente BJT) depende de su corriente de base. En consecuencia, se puede requerir 
una cantidad significativa de corriente de base para llevar un BJT a la región de saturación de 
baja resistencia. Por otra parte, el voltaje drenaje-fuente de un transistor tipo MOS (semicon- 
ductor de óxido metálico) depende de su voltaje de compuerta y de que su corriente de com- 
puerta sea insignificante. Por consiguiente un MOSFET no requiere corriente de compuerta, 
y la potencia de compuerta para llevar un MOSFET a la región de saturación de baja resis- 
tencia es insignificante. Se prefiere un dispositivo semiconductor con control de compuerta 
tipo MOS y el desarrollo de la tecnología de dispositivos de potencia sigue progresando como 
corresponde. 

La figura 1.16 muestra las aplicaciones y rango de frecuencia de dispositivos de poten- 
cia. Los valores de dispositivos de potencia mejoran de forma continua y habría que verificar 
los que estén disponibles. Un dispositivo de súper potencia debe tener (1) un voltaje cero en 
estado de conducción, (2) soportar un voltaje infinito en estado de bloqueo, (3) manejar una 
corriente infinita, y (4) un tiempo cero de encendido y apagado, lo que haría que tuviera una 
velocidad de conmutación infinita. 

Con el desarrollo de dispositivos de potencia de SiC, el tiempo de conmutación y la resis- 
tencia en conducción se reducirían de manera significativa, a la vez que el valor de voltaje del 
dispositivo se incrementaría casi 10 veces. Por consiguiente, se espera que cambien las aplica- 
ciones de los dispositivos de potencia que se ilustran en la figura 1.16. 
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FIGURA 1.16 


Aplicaciones de dispositivos de potencia. (Cortesía de Powerex, Inc.). 
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CARACTERÍSTICAS DE CONTROL DE DISPOSITIVOS DE POTENCIA 


Se puede hacer que los dispositivos semiconductores de potencia funcionen como conmutado- 
res al aplicar señales de control a la terminal compuerta de tiristores (y a la base de transistores 
bipolares). La salida requerida se obtiene al variar el tiempo de conducción de estos dispositi- 
vos de conmutación. La figura 1.17 muestra los voltajes de salida y las características de control 
de dispositivos de conmutación de potencia que se utilizan comúnmente. Una vez que un tiris- 
tor está en modo de conducción, la señal de compuerta de magnitud, ya sea positiva o negativa, 
queda sin efecto y esto se muestra en la figura 1.17a. 

Cuando un dispositivo semiconductor de potencia está en modo de conducción normal, 
a través de él ocurre una pequeña caída de voltaje. En las formas de onda del voltaje de salida 
que se muestran en la figura 1.17 estas caídas de voltaje se consideran insignificantes y, a menos 
que se especifique de otra manera, esta suposición se mantendrá a lo largo de los siguientes 
capítulos. 

Los dispositivos de conmutación semiconductores de potencia se pueden clasificar con 
base en: 


1. Encendido y apagado no controlados (por ejemplo, diodo); 

2. Encendido controlado y apagado no controlado (por ejemplo, SCR); 

3. Encendido controlado y características de apagado (por ejemplo, BJT, MOSFET, GTO, 
SITH, IGBT, SIT, MCT); 

4. Requerimiento de señal de compuerta continua (por ejemplo, BJT, MOSFET, IGBT, 
SIT); 

5. Requerimiento de pulso de compuerta (por ejemplo, SCR, GTO, MCT); 

6. Capacidad de soportar voltaje bipolar (por ejemplo, SCR, GTO); 

7. Capacidad de soportar voltaje unipolar (por ejemplo, BJT, MOSFET, GTO, IGBT, 
MCT); 

8. Capacidad de corriente bidireccional (por ejemplo, TRIAC, RCT), 

9. Capacidad de corriente unidireccional (por ejemplo, SCR, GTO, BJT, MOSFET, MCT, 
IGBT, SITH, SIT, diodo) 


La tabla 1.5 muestra las características de conmutación en función de su voltaje, corriente 
y señales de compuerta. 


OPCIONES DE DISPOSITIVOS 


Aunque existen muchos dispositivos semiconductores, ninguno de ellos tiene las características 
ideales. Constantemente se hacen mejoras a los que ya existen y se continúa con el desarrollo 
de nuevos dispositivos. Para aplicaciones de alta potencia con alimentación de ca de 50 a 
60 Hz las opciones más económicas son los tiristores de control de fase y bidireccionales. Los 
COOLMOS y los IGBT son los reemplazos potenciales de los MOSFET y los BJT, respectiva- 
mente, en aplicaciones de baja y mediana potencia. Los GTO y los IGCT son más adecuados 
para aplicaciones de alta potencia que requieren conmutación forzada. Con el avance continuo 
de la tecnologia, los IGBT se emplean cada vez más en aplicaciones de alta potencia, y los MCT 
pueden hallar aplicaciones potenciales que requieran voltajes de bloqueo bidireccionales. 

Con una larga lista de dispositivos disponibles como se muestra en la tabla 1.3, es una 
tarea abrumadora decidir cuál seleccionar. Algunos de los dispositivos que aparecen en la 
lista están planeados para aplicaciones especializadas. El desarrollo continuo de estructuras 
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FIGURA 1.17 


Características de control de dispositivos de conmutación de potencia. 
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TABLA 1.5 Características de conmutación de semiconductores de potencia 


Tipo de Dispositivo Compuerta Pulso de Encendido Apagado Voltaje Voltaje Corriente Corriente 
dispositivo continua compuerta controlado controlado unipolar bipolar unidireccional bidireccional 
Diodos Diodo de potencia x x 
Transistores BJT x x x x x 
MOSFET X X x X X 
COOLMOS x X X x x 
IGBT x x X X x 
SIT x x x x x 
Tiristores SCR x x x x 
RCT x x x x 
TRIAC x x x x 
GTO x X x x x 
MTO x x X x x 
ETO x x x x x 
IGCT x x x x x 
SITH x x x x x 
MCT x x x x x 
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TABLA 1.6 Opciones de dispositivos para diferentes niveles de potencia 


Opciones 


Baja potencia 


Mediana potencia 


Alta potencia 


Rango de potencia 
Topologías usuales de 
convertidor 
Semiconductores 


Hasta 2 kW 
ca-cd, cd-cd 


MOSFET 


2 a 500 kW 
ca-cd, cd-cd, cd-ca 


MOSFET, IGBT 


Mas de 500 kW 
ca-cd, cd-ca 


Tiristor, IGBT, IGCT 


de potencia tipicos 


Tendencia de la tecnologia Alta densidad de Volumen y pesos Alta potencia nominal 


potencia pequeños del convertidor 
Alta eficiencia Bajo costo y alta Potencia de alta calidad 
eficiencia y estabilidad 
Aplicaciones típicas Dispositivos de baja Vehículos eléctricos Energía renovable 
potencia Techos fotovoltaicos Transporte 
Electrodomésticos Distribución de potencia 
Industria 


Fuente: Ref. 8, Kasmierkowski y colaboradores. 


semiconductoras nuevas, de materiales y de fabricación trae al mercado muchos dispositivos 
nuevos con altos valores de potencia y características mejoradas. Los dispositivos electrónicos 
de potencia más comunes para aplicaciones de baja y mediana potencia son los MOSFET y los 
IGBT; los tiristores y los IGT se usan para un rango de potencia muy alto. 

La tabla 1.6 muestra las opciones de dispositivos para diferentes aplicaciones a diferentes 
niveles de potencia [8]. La opción de los dispositivos dependerá del tipo de alimentación de en- 
trada: ca o cd. A menudo es necesario utilizar más de una etapa de conversión. Por lo general, 
cuando se va a seleccionar un dispositivo se suele tener presente las siguientes recomendacio- 
nes para la mayoría de las aplicaciones, atendiendo al tipo de alimentación de entrada. 


Con una fuente de entrada de cd: 


1. Verifique si un MOSFET de potencia puede satisfacer el voltaje, la corriente y la frecuen- 
cia de las aplicaciones planeadas. 


2. Si no encuentra un MOSFET de potencia adecuado, verifique si un IGBT puede satisfa- 
cer el voltaje, la corriente y la frecuencia de las aplicaciones planeadas. 
3. Si no encuentra un MOSFET o un IGBT de potencia apropiado, verifique si un GTO 


o un IGBT pueden satisfacer el voltaje, la corriente y la frecuencia de las aplicaciones 
planeadas. 


Con una fuente de entrada de ca: 


1. Verifique si un TRIAC puede satisfacer el voltaje, la corriente y la frecuencia de las apli- 
caciones planeadas. 


2. Si no encuentra un TRIAC adecuado, verifique si un tiristor puede satisfacer el voltaje, la 
corriente y la frecuencia de las aplicaciones planeadas. 


3. Si no encuentra un TRIAC o un tiristor apropiado, se puede utilizar un rectificador de 
diodos para convertir la fuente de ca en una fuente de cd. Verifique si un MOSFET o 
un IGBT pueden satisfacer el voltaje, la corriente y la frecuencia de las aplicaciones 
planeadas. 
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MÓDULOS DE POTENCIA 


Hay dispositivos de potencia disponibles como unidad sencilla o como módulo. A menudo un 
convertidor de potencia requiere dos, cuatro o seis dispositivos, según su topología. Para casi 
todos los tipos de dispositivos de potencia se dispone de módulos de potencia dobles (en con- 
figuración de medio puente), cuádruples (en configuración de puente completo), o séxtuples 
(en configuración trifásica). Los módulos ofrecen la ventaja de bajas pérdidas en conducción, 
características de alto voltaje y corriente, y velocidad más alta que la de los dispositivos conven- 
cionales. Inclusive, algunos módulos cuentan con protección contra transitorios y circuitos de 
excitación de compuerta. 


MÓDULOS INTELIGENTES 


Se dispone comercialmente circuitos de excitación de compuerta para activar dispositivos in- 
dividuales o módulos. Los módulos inteligentes, que constituyen la electrónica de potencia de 
punta, integran el módulo de potencia y el circuito periférico, el cual consta de aislamiento 
de entrada o salida de, e interfaz con, la señal y el sistema de alto voltaje, un circuito de exci- 
tación, un circuito de protección y diagnóstico (contra corriente excesiva, cortocircuitos, una 
carga abierta, sobrecalentamiento, y voltaje excesivo), control de microcomputadora, y una 
alimentación de potencia de control. Los usuarios sólo tienen que conectar las fuentes de 
potencia externas (flotantes). Un módulo inteligente también se conoce como potencia inteli- 
gente. Estos módulos se utilizan cada vez más en la electrónica de potencia [4]. La tecnología 
de potencia inteligente se puede considerar como una caja que comunica la fuente de potencia 
con cualquier carga. La función de caja de comunicación se realiza con circuitos lógicos de 
semiconductores de óxido metálico complementarios (CMOS) de alta densidad, su función 
de detección y protección con circuitos analógicos bipolares y circuitos de detección, y su fun- 
ción de control de potencia con dispositivos de potencia y sus circuitos de excitación asocia- 
dos. En la figura 1.18 se muestra el diagrama de bloques funcional de un sistema de potencia 
inteligente [5]. 

Los circuitos analógicos se utilizan para crear los sensores necesarios para autoprotección 
y para proporcionar un rápido lazo de retroalimentación que sea capaz de detener el funcio- 
namiento del microprocesador sin causar daños cuando las circunstancias del sistema exceden 
las condiciones normales de funcionamiento. Por ejemplo, los microprocesadores de potencia 
inteligentes se deben diseñar para que dejen de funcionar sin que sufran daños cuando ocurre 
un cortocircuito a través de una carga como el devanado de un motor. Con tecnología de po- 
tencia inteligente se monitorea la corriente de carga, y el voltaje que excita los conmutadores 
de potencia se corta siempre que sobrepase un límite preestablecido. Además de lo anterior, se 
suelen incluir las características de protección contra sobrecorriente como sobrevoltaje y sobre- 
calentamiento, para evitar fallas destructivas. A continuación se enumeran algunos fabricantes 
de dispositivos y módulos, así como sus sitios Web: 


Advanced Power Technology, Inc. www.advancedpower.com/ 

ABB Semiconductors www.abbsem.com/ 

Bharat Heavy Electricals Ltd http://www.bhledn.com/ 

Compound Semiconductor http://www.compoundsemiconductor.net/ 
Collmer Semiconductor, Inc. www.collmer.com 

Cree Power http://www.cree.com 

Dynex Semiconductor www.dynexsemi.com 

Eupec www.eupec.com/p/index.htm 


Fairchild Semiconductor http://www.fairchildsemi.com 


30 


Tecnología de potencia inteligente 


Transistores de potencia bipolares 


MOSFETs de potencia 


Transistores bipolares de compuerta aislada 


Tiristores controlados por MOS 


30-V CMOS 


Desplazamiento de nivel de alto voltaje 


Transistores bipolares de alta velocidad 


Amplificadores operacionales 


Sobrevoltaje/subvoltaje 


Sobretemperatura 


Sobrecorriente/sin carga 


CMOS de alta densidad 
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Diagrama de bloques funcional de una potencia inteligente. [Ref. 5. J. Baliga]. 
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International Rectifier 
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On Semiconductor 
Phillips Semiconductors 
Power Integrations 
Powerex, Inc. 

Power Tech, Inc. 


Nihon International Electronics Corp. 


http:/www.fmccgroup.com/ 
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www.hitachi.co.jp/pse 
http://world.honda.com 
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www.power-tech.com/ 
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RCA Corp. www.rca.com/ 

Rockwell Automation http://www.ab.com 
Rockwell Inc. www.rockell.com 
Reliance Electric www.reliance.com 
Renesas Electronics Corporation http://www.renesas.com/ 
Siemens www.siemens.com 
Silicon Power Corp. www.siliconpower.com/ 
Semikron International www.semikron.com/ 
Semelab Limits http://www.semelab-tt.com 
Siliconix, Inc. www.siliconix.com 
Tokin, Inc. www.tokin.com/ 
Toshiba America Electronic Components, 

Inc. www.toshiba.com/taec/ 
TranSiC Semiconductor http://www.transic.com 
Unitrode Integrated Circuits Corp. www.unitrode.com/ 
Westcode Semiconductors Ltd. www.westcode.com/ws-prod.html 
Yole Development http://www. yole.fr 


DIARIOS Y CONFERENCIAS SOBRE ELECTRONICA DE POTENCIA 


Existen muchas revistas profesionales y conferencias donde se publican los nuevos desarrollos. 
e-library Explore del Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) es una excelente 
herramienta para encontrar articulos publicados en los diarios y revistas del IET, y en las revis- 
tas del IEEE, así como en conferencias patrocinadas. Algunos de ellos son: 


IEEE e_Library http://ieeexplore.ieee.org/ 

IEEE Industrial Electronic Magazine http:/ieee-ies.org/index.php/pubs/magazine/ 
IEEE Industry Applications Magazine http:/magazine.ieee-pes.org/ 

IEEE Power 4: Energy Magazine http://ieeexplore.ieee.org/ 

IEEE Transactions on Aerospace Systems www.ieee.org/ 


IEEE Transactions on Industrial Electronics | www.ieee.org/ 
IEEE Transactions on Industry Applications www.ieee.org/ 


IEEE Transactions on Power Delivery www.ieee.org/ 
IEEE Transactions on Power Electronics www.ieee.org/ 
IEEE Transactions on Electric Power www.iet.org/Publish/ 


Applied Power Electronics Conference (APEC) 

European Power Electronics Conference (EPEC) 

IEEE Industrial Electronics Conference (IECON) 

IEEE Industry Applications Society (IAS) Annual Meeting 
International Conference on Electrical Machines (ICEM) 
International Power Electronics Conference (IPEC) 

International Power Electronics Congress (CIEP) 

International Telecommunications Energy Conference (INTELEC) 
Power Conversion Intelligent Motion (PCIM) 

Power Electronics Specialist Conference (PESC) 
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RESUMIEN 


A medida que la tecnología de los dispositivos semiconductores y circuitos integrados avanza, 
el potencial para las aplicaciones de electrónica de potencia se amplía cada vez más. Ya se 
dispone comercialmente de muchos dispositivos semiconductores de potencia; sin embargo, 
el desarrollo en esta dirección continúa. Por lo común, los convertidores de potencia se cla- 
sifican en seis categorías: (1) rectificadores; (2) convertidores ca-cd; (3) convertidores ca-ca, 
convertidores cd-cd; (5) convertidores cd-ca, y (6) conmutadores estáticos. El diseño de circui- 
tos electrónicos de potencia requiere a su vez el diseño de circuitos de control y potencia. Los 
armónicos de voltaje y corriente generados por los convertidores de potencia se pueden reducir 
(o minimizar) con una elección apropiada de la estrategia de control. 
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¿Qué es la electrónica de potencia? 

¿Cuáles son los varios tipos de tiristores? 

¿Qué es un circuito de conmutación? 

¿Cuáles son las condiciones para que un tiristor conduzca? 

¿Cómo se puede apagar un tiristor que está en modo de conducción? 

¿Qué es la conmutación en línea? 

¿Qué es una conmutación forzada? 

¿Cuál es la diferencia entre un tiristor y una TRIAC? 

¿Cuál es la característica de control de un GTO? 

¿Cuál es la característica de control de un MTO? 

¿Cuál es la característica de control de un ETO? 

¿Cuál es la característica de control de un IGCT? 

¿Qué es el tiempo de apagado o bloqueo de un tiristor? 

¿Qué es un convertidor? 

¿Cuál es el principio de conversión de ca a cd? 

¿Cuál es el principio de conversión de ca a ca? 

¿Cuál es el principio de conversión de cd a cd? 

¿Cuál es el principio de conversión de cd a ca? 

¿Cuáles son los pasos implicados en el diseño de equipo de electrónica de potencia? 
¿Cuáles son los efectos periféricos del equipo de electrónica de potencia? 

¿Cuáles son las diferencias en las características de control de los GTOs y los tiristores? 
¿Cuáles son las diferencias en las características de control de los tiristores y los transistores? 
¿Cuáles son las diferencias en las características de control de los BJT y los MOSFET? 
¿Cuál es la característica de control de un IGBT? 

¿Cuál es la característica de control de un MCT? 

¿Cuál es la característica de control de un SIT? 

¿Cuáles son las diferencias entre los BJT y los IGBT? 

¿Cuáles son las diferencias entre los MCT y los GTO? 

¿Cuáles son las diferencias entre los SITH y los GTO? 

¿Cuáles son los tipos de conversión y sus símbolos? 

¿Cuáles son los bloques principales de un convertidor de potencia típico? 

¿Cuáles son los temas que deben abordarse en el diseño de un convertidor de potencia? 
¿Cuáles son las ventajas de los dispositivos de potencia de SiC sobre los de Si? 
¿Cuáles son las reglas para seleccionar un dispositivo para diferentes aplicaciones? 


PROBLEMAS 


1.1 El valor pico de la forma de onda de corriente a través de un dispositivo de potencia como se mues- 
tra en la figura 1.10a es Jp = 100 A. Si T, = 8.3 ms y el periodo T = 16.67ms, calcule la corriente rms 


1.2 


1.3 


1.4 


Irms y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 
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El valor pico de la forma de onda de corriente a través de un dispositivo de potencia como se mues- 
tra en la figura 1.10b es Ip = 100 A. Si el ciclo de trabajo k = 50% y el periodo T = 16.67 ms, calcule 


la corriente rms [rms y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 


El valor pico de la forma de onda de corriente a través de un dispositivo de potencia como se mues- 
tra en la figura 1.10c es Ip = 100 A. Si el ciclo de trabajo k = 80% y el periodo T = 16.67 ms, calcule 


la corriente rms [rms y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 


El valor pico de la forma de onda de corriente a través de un dispositivo de potencia como se mues- 
tra en la figura 1.10d es Ip = 100 A. Si el ciclo de trabajo k = 40% y el periodo T = 1 ms, calcule la 


corriente rms /rms y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 
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1.5 La forma de onda de la corriente a través de un dispositivo de potencia es como se muestra en la 
figura 1.10e. Si 7, = 80 A, J, = 100 A y el ciclo de trabajo k = 40% y el periodo T = 1 ms, calcule la 
corriente rms Irys y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 

1.6 El valor pico de la forma de onda de corriente a través de un dispositivo de potencia como se mues- 
tra en la figura 1.10f es Ip = 100 A. Si el ciclo de trabajo k = 40% y el periodo T = 1 ms, calcule la 
corriente rms Jus y la corriente promedio /prom a través del dispositivo. 


PARTE I Diodos de potencia 


CAP 


y rectificadores 


Í TULO 2 


Diodos de potencia 
y circuitos RLC conmutados 


Al concluir este capítulo los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente: 


Explicar las principales funciones de los diodos de potencia. 

Describir las características de un diodo y sus modelos de circuito. 
Enumerar los tipos de diodos de potencia. 

Explicar el funcionamiento en serie y en paralelo de diodos. 

Derivar el modelo SPICE de un diodo. 

Explicar las características de recuperación inversa de diodos de potencia. 
Calcular la corriente de recuperación inversa de diodos. 

Calcular los voltajes de estado estable en los terminales del capacitor de un circuito RC y la canti- 
dad de energía almacenada. 
Calcular las corrientes de estado estable en los terminales el inductor de un circuito RL y la canti- 
dad de energía almacenada. 
Calcular los voltajes de estado estable en el capacitor de un circuito LC y la cantidad de energía 


almacenada. 


Calcular el voltaje de estado estable en el capacitor de un circuito RLC y la cantidad de energía 


almacenada. 


Determinar las derivadas iniciales di/dt y dv/dt de circuitos RLC. 


Símbolos y sus significados 


Símbolo Significado 
ip, Up Corriente y voltaje instantáneos en un diodo, respectivamente 
i(t), is(t) Corriente y corriente de alimentación instantáneas, respectivamente 
Ip, Vp Corriente y voltaje en un diodo de cd, respectivamente 
Is Corriente de fuga (o de saturación inversa) 
lo Corriente de salida de estado estable 


Isı, Is2 Corrientes de fuga (o de saturación inversa) de los diodos D4 y D», 
respectivamente 

IRR Corriente de recuperación inversa 

Li Tiempo de recuperación inversa 


(continúa) 
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(continuación) 
Símbolo Significado 

Vr Voltaje térmico 

Voi Vp2 Caídas de voltaje a través de los diodos D4 y D,, respectivamente 

VBR, VRM Voltajes de ruptura inverso y repetitivo máximo, respectivamente 

UR, UC, UL Voltajes instantáneos a través de un resistor, un capacitor (condensador), 
y un inductor, respectivamente 

Veo v, Vs Voltajes iniciales, instantáneo de alimentación y de alimentación de cd 
en un capacitor, respectivamente 

ORR Carga inversa de almacenamiento 

T Constante de tiempo de un circuito 

n Constante de emisión empírica 


INTRODUCCIÓN 


Se han encontrado muchas aplicaciones para los diodos en circuitos de ingeniería electrónica 
y eléctrica. Los diodos de potencia desempeñan un rol importante en circuitos electrónicos de 
potencia para la conversión de energía eléctrica. En este capítulo se analizan algunos circuitos 
a base de diodos que comúnmente se utilizan en electrónica de potencia para el manejo de 
potencia. 

Un diodo actúa como conmutador para realizar varias funciones, por ejemplo como conmu- 
tadores en rectificadores, conducción libre en reguladores de conmutación, inversión de carga en 
un capacitor y transferencia de energía entre componentes, aislamiento de voltaje, retroalimenta- 
ción de energía desde la carga a la fuente de potencia, y recuperación de energía atrapada. 

Los diodos de potencia se pueden considerar como conmutadores ideales para la mayoría 
de las aplicaciones aunque los diodos prácticos se apartan de las características ideales y tienen 
ciertas limitaciones. Los diodos de potencia son similares a los diodos de señal de unión pn. No 
obstante, los diodos de potencia poseen mayores capacidades de manejo de potencia, voltaje y 
corriente que los diodos de señal ordinarios. La respuesta a la frecuencia (o velocidad de con- 
mutación) es baja en comparación con la de los diodos de señal. 

Los inductores L y los capacitores C son elementos de almacenamiento de energía y por 
lo común se utilizan en circuitos electrónicos de potencia. Para controlar la cantidad de transfe- 
rencia de energía en un circuito se utiliza un dispositivo semiconductor de potencia. Un prerre- 
quisito para entender el funcionamiento de los sistemas y circuitos electrónicos de potencia es 
tener una clara comprensión de los comportamientos de conmutación de los circuitos RC, RL, 
LC y RLC. En este capítulo utilizaremos un diodo conectado en serie con un conmutador para 
exponer las características de un dispositivo de potencia, a la vez que analizaremos circuitos de 
conmutación que consten de R, L y C. El diodo permite un flujo de corriente unidireccional, y 
el conmutador realiza las funciones de conducción y bloque. 


LO BÁSICO DE LOS SEMICONDUCTORES 


Los dispositivos semiconductores de potencia se fabrican con silicio monocristalino de alta pu- 
reza. Se producen cristales de varios metros de largo y con el diámetro requerido (de hasta 
150 mm) en hornos denominados de zona de flotación. De cada enorme cristal se rebanan 
delgadas obleas, las cuales se someten luego a numerosos pasos de procesamiento para conver- 
tirlas en dispositivos de potencia. 


2.2 Lo básico de los semiconductores 
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TABLA 2.1 Parte de la tabla periódica que muestra los elementos utilizados en materiales 
semiconductores 
Grupo 

Periodo I Il IV V VI 

2 B C N O 
Boro Carbón Nitrógeno Oxígeno 

3 Al Si P S 
Aluminio Silicio Fósforo Azufre 

4 Zn Ga Ge As Se 
Cinc Galio Germanio Arsénico Selenio 

5 Cd In Sn Sn Te 
Cadmio Indio Estaño Antimonio Telurio 

6 Hg 
Mercurio 
Semiconductores Si 
elementales Silicio 
Ge, 
Germanio 
Semiconductores SiC GaAs 
compuestos Carburo de silicio Arseniuro de galio 


SiGe 
Germanio de silicio 


Los semiconductores más comúnmente utilizados son el silicio y el germanio [1] (Grupo 
IV de la tabla periódica como se muestra en la tabla 2.1) y el arseniuro de galio (Grupo V). Los 
materiales de silicio cuestan menos que los de germanio y permiten que los diodos operen a 
altas temperaturas, razón por la cual rara vez se utilizan los diodos de germanio. 

El silicio pertenece al grupo IV de la tabla periódica de elementos, es decir que tiene 
cuatro electrones por átomo en su órbita externa. Un material de silicio puro se conoce como 
semiconductor intrínseco con una resistividad que es demasiado baja para ser un aislador, y de- 
masiado alta para ser un conductor. Tiene alta resistividad y muy alta resistencia dieléctrica (de 
más de 200 kV/cm). La resistividad de un semiconductor intrínseco y sus portadores de carga 
que están disponibles para conducción pueden cambiarse, formarse en capas y graduarse me- 
diante la implantación de impurezas específicas. Al proceso de agregar impurezas se le llama 
dopado, el cual implica que se agregue un solo átomo de la impureza por más de un millón de 
átomos de silicio. Aplicando diferentes impurezas, niveles y formas de dopado, alta tecnología 
de fotolitografía, corte con láser, grabado, aislamiento y empaquetado, se producen disposi- 
tivos de potencia terminados a partir de varias estructuras de capas semiconductoras tipo n y 


tipo p. 


e Material tipo n: Si el silicio puro se dopa con una pequeña cantidad de un elemento del 
grupo IV, como fósforo, arsénico o antimonio, cada átomo del dopante forma un enlace 
covalente dentro de la red cristalina del silicio y deja un electrón suelto. Estos electrones 
sueltos aumentan en gran medida la conductividad del material. Cuando el silicio se dopa 
levemente con una impureza como el fósforo, el dopado se denota como dopado n y el 
material resultante se conoce como semiconductor tipo n. Cuando se dopa mucho, se de- 
nota como dopado n* y el material se conoce como semiconductor tipo n”. 
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e Material tipo p: Si el silicio puro se dopa con una pequeña cantidad de un elemento del 
grupo III, como boro, galio o indio, se introduce un lugar vacío llamado hueco en la red 
cristalina del silicio. Análogo a un electrón, un hueco se puede considerar como un portador 
de carga móvil ya que puede ser ocupado por un electrón adyacente, el que a su vez deja 
un hueco detrás. Estos huecos incrementan en gran medida la conductividad del material. 
Cuando el silicio se dopa levemente con una impureza como el boro, el dopado se deno- 
mina dopado p y el material resultante se conoce como semiconductor tipo p. Si se dopa 
fuertemente, se denomina dopado p* y el material se conoce como semiconductor tipo p*. 


Por consiguiente, hay electrones libres disponibles en un material tipo n y huecos libres dis- 
ponibles en un material tipo p. En un material tipo p los huecos se denominan portadores 
mayoritarios y los electrones se denominan portadores minoritarios. En el material tipo n los 
electrones reciben el nombre de portadores mayoritarios y los huecos el de portadores minori- 
tarios. Estos portadores se generan de forma continua por la agitación térmica, se combinan y 
recombinan según su tiempo de vida, y alcanzan una densidad de equilibrio de portadores de 
aproximadamente 10!” a 10'%/cm?” en un rango de 0°C a 1000°C. Por tanto, un campo eléctrico 
aplicado puede hacer que fluya corriente en un material tipo n o tipo p. 

El carburo de silicio (SiC) (material compuesto del Grupo IV de la tabla periódica) es 
un nuevo material prometedor para aplicaciones de alta potencia y alta temperatura [9]. El 
SiC tiene una ancha banda prohibida, o brecha energética, es decir la energía necesaria para 
excitar los electrones de la banda de valencia del material hacia la banda de conducción. Los 
electrones del carburo de silicio requieren casi tres veces más energía para alcanzar la banda 
de conducción que el silicio. En consecuencia, los dispositivos de carburo de silicio soportan 
voltajes y temperaturas mucho más altos que sus contrapartes de silicio. Los dispositivos de 
silicio, por ejemplo, no pueden soportar campos eléctricos de más de 300 kV/cm. Mientras que 
los electrones en el carburo de silicio requieren más energía para ser empujados hacia la banda 
de conducción, el material puede soportar campos eléctricos mucho más intensos, hasta 10 
veces el máximo para el silicio. Por consiguiente, un dispositivo de SiC puede tener las mismas 
dimensiones que uno de silicio pero puede soportar 10 veces el voltaje. Inclusive, un dispositivo 
de SiC puede tener un espesor de menos de un décimo del de un dispositivo de silicio, pero 
soporta el mismo voltaje. Estos dispositivos más delgados son más rápidos y tienen menos re- 
sistencia, lo que significa menor energía pérdida en forma de calor cuando un diodo o transistor 
de carburo de silicio conduce electricidad. 


Puntos clave de la sección 2.2 


e Se obtienen electrones o huecos agregando impurezas al silicio o germanio puro por 
medio de un proceso de dopaje. Los electrones son los portadores mayoritarios en el ma- 
terial tipo n en tanto que los huecos son los portadores mayoritarios en un material tipo p. 
Por consiguiente, la aplicación de un campo eléctrico puede hacer que fluya corriente en 
un material tipo n o tipo p. 


CARACTERÍSTICAS DEL DIODO 


Un diodo de potencia es un dispositivo de unión pn de dos terminales [1,2] y normalmente una 
unión pn se forma por aleación, difusión y crecimiento epitaxial. Las técnicas modernas de 
control en los procesos de difusión y crecimiento epitaxial permiten obtener las características 
deseadas en el dispositivo. La figura 2.1 muestra una vista de corte de una unión pn y el símbolo 
de diodo. 
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Ánodo Cátodo Ánodo Cátodo 
i pin = ps 


ID tD 
dD, 
+ YD — ss 
(a) Unión pn (b) Símbolo de diodo 


FIGURA 2.1 


Unión pn y símbolo de diodo 


Cuando el potencial del ánodo es positivo con respecto al cátodo, se dice que el diodo está 
polarizado directo y el diodo conduce. Un diodo que conduce tiene una caída de voltaje directo 
relativamente pequeña a través de él; la magnitud de esta caída depende del proceso de fabri- 
cación y de la temperatura en la unión. Cuando el potencial del cátodo es positivo con respecto 
al ánodo, se dice que el diodo está polarizado inverso. En condiciones de polarización inversa 
fluye una pequeña corriente inversa (también conocida como corriente de fuga) en el rango de 
micro o miliamperes, y esta corriente de fuga incrementa lentamente su magnitud con el voltaje 
inverso hasta que se alcanza el voltaje de avalancha o zener. La figura 2.2a muestra las carac- 
terísticas v-i de estado permanente de un diodo. En la práctica, un diodo casi siempre se puede 
considerar como un conmutador ideal, cuyas características se muestran en una figura 2.2b. 

Las características v-i que se muestran en la figura 2.2a se expresan mediante una ecua- 
ción conocida como ecuación de diodo de Schockley, y en condiciones de funcionamiento de 
estado estable se expresa como 


Ip = Ig( eV»"Yr —1) (2.1) 


donde /p = corriente a través del diodo, A; 
Vp = voltaje a través del diodo con el ánodo positivo con respecto al cátodo, V; 
Is = corriente de fuga (o de saturación inversa), por lo común en el rango de 10% a 
107 A; 
constante empírica conocida como coeficiente de emisión o factor de idealidad, 
cuyo valor varía de 1 a 2. 


n 


El coeficiente de emisión n depende del material y de la construcción física del diodo. Para diodos 
de germanio se considera que n es 1. Para diodos de silicio el valor pronosticado de n es 2, pero 
para la mayoría de los diodos de silicio prácticos, el valor de n cae dentro del rango de 1.1 a 1.8. 


UD 


Corriente 
de fuga 
inversa 


(a) Práctico (b) Ideal FIGURA 2.2 


Características v-i de un diodo. 
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V en la ecuación (2.1) es una constante llamada voltaje térmico, y se expresa como 


kT 
Vr =— 2.2 
na 22) 
donde q = carga de un electrón: 1.6022 x 1071? coulomb (C); 
T = temperatura absoluta en grado Kelvin (K = 273 + °C); 
k = constante de Boltzmann: 1.3806 x 107% J/K. 


A una temperatura de 25°C en la unión, la ecuación (2.2) da 


kT 1.3806 x107% x (273 +25) 
Vr == = = = 25.7mV 
q 1.6022 x 10 


A una temperatura especificada, la corriente de fuga J; es una constante para un diodo dado. 
La caracteristica del diodo de la figura 2.2a se puede dividir en tres regiones: 


Región de polarización directa, donde Vp > 0 
Región de polarización inversa, donde Vp < 0 
Región de ruptura, donde Vp < — Vgr 


Región de polarización directa. En la región de polarización directa, Vp > 0. La co- 
rriente a través del diodo Ip es muy pequeña si el voltaje del diodo Vp a través del diodo es 
menor que un valor específico Vrp (típicamente 0.7 V). El diodo conduce por completo si Vp 
es más alto que este valor Vrp, el cual se conoce como voltaje de umbral, voltaje de corte, o vol- 
taje de encendido. Por consiguiente, el voltaje de umbral es un voltaje al cual el diodo conduce 
por completo. 

Consideremos un pequeño voltaje en el diodo Vp = 0.1 V, n =1, y Vr = 25.7 mV. Por la 
ecuación (2.1) podemos hallar la corriente / correspondiente a través del diodo como 


In =1s(eV»"Vr —1) = Ig[e0-11%0.025) — 1] =1,(48.96 — 1) = 47.9615 


la que se puede aproximar como Ip ~ 1seVo"Vr = 48.96 Is, es decir, con un error de 2.1%. A 
medida que vp se incrementa, el error se reduce con rapidez. 

Por consiguiente, con Vp > 0.1 V, el cual es generalmente el caso, Ip >> Is, y la ecuación 
(2.1) se puede aproximar dentro de 2.1% de error a 


Ip = Is( eVolnVr a 1) a ier": (2.3) 


Región de polarización inversa. En la región de polarización inversa, Vp < 0. Si Vp es 
negativo y|Vp| >> Vr, lo cual ocurre cuando Vp < —0.1 V, el término exponencial en la ecua- 
ción (2.1) se vuelve muy pequeño en comparación con la unidad y la corriente / en el diodo es 


Ip = Ie Yr —1) = -Iş (2.4) 


donde se ve que la corriente Ip en el diodo en la dirección inversa es constante e igual a Is. 


Región de ruptura. En la región de ruptura el voltaje inverso es alto, por lo general 
mayor que 1000 V. La magnitud del voltaje inverso puede exceder un voltaje especificado co- 
nocido como voltaje de ruptura Vgr. Con un pequeño cambio en el voltaje inverso más allá de 
Vzr, la corriente inversa se incrementa con rapidez. El funcionamiento en la región de ruptura 
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no será destructivo, siempre que la disipación de potencia se mantenga dentro de un “nivel 
seguro” especificado en la hoja de datos del fabricante. Sin embargo, a menudo es necesario 
limitar la corriente inversa en la región de ruptura para limitar la disipación de potencia dentro 
de un valor permisible. 


Ejemplo 2.1 Cálculo de la corriente de saturación 


2.4 


La caída del voltaje directo de un diodo de potencia es Vp = 1.2 V con Ip = 300 A. Suponiendo que n = 2 
y Vr = 25.7 mV, determine la corriente de saturación inversa Js. 


Solución 


Si aplicamos la ecuación (2.1) podemos calcular la corriente de fuga (o de saturación) J; como 


300 = / [REA a 1] 
AY 


la cual da Is = 2.17746 X 10% A. 


Puntos clave de la sección 2.3 


e Un diodo exhibe una característica v-i no lineal, compuesta de tres regiones: polarización 
directa, polarización inversa, y ruptura. En la condición de directa la caída en el diodo 
es pequeña, por lo general de 0.7 V. Si el voltaje inverso excede el voltaje de ruptura el 
diodo puede dañarse. 


CARACTERÍSTICAS DE RECUPERACIÓN INVERSA 


La corriente en un diodo de unión en condición de polarización directa se debe al efecto neto 
de los portadores mayoritarios y minoritarios. Una vez que un diodo está en el modo de con- 
ducción directa y luego su corriente en sentido directo se reduce a cero (debido al comporta- 
miento natural de su circuito o a la aplicación de un voltaje inverso), el diodo continúa condu- 
ciendo gracias a los portadores minoritarios que permanecen guardados en la unión pn y en 
la mayor parte del material semiconductor. Los portadores minoritarios requieren un cierto 
tiempo para recombinarse con cargas opuestas y para neutralizarse. Este tiempo se denomina 
tiempo de recuperación inversa del diodo. La figura 2.3 muestra dos características de recupe- 
ración inversa de diodos de unión. Observe que las curvas de recuperación que aparecen en la 
figura 2.3 no están a escala y sólo indican sus formas. La cola del periodo de recuperación se 
expande para ilustrar la naturaleza de la recuperación aunque en realidad tą > tp. El proceso 
de recuperación se inicia en el instante t = tọ cuando el diodo comienza a caer de la corriente de 
estado de conducción Ip a razón de di/dt = —Ip/(t, — to). El diodo sigue conduciendo con una 
caída de voltaje directo de Vp. 

La corriente en dirección directa Ip cae a cero en el instante t = tı y luego continúa 
fluyendo en la dirección inversa porque el diodo está inactivo y no es capaz de bloquear el 
flujo de corriente inversa. En el instante t = h, la corriente inversa alcanza un valor de [rr 
y el voltaje en el diodo comienza a invertirse. Al completarse el proceso de recuperación en 
el instante t = t3, el voltaje inverso en el diodo alcanza un valor pico de Vrms. El voltaje en el 
diodo pasa a través de un periodo de oscilación transitorio para completar la recuperación de 
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V, 
(b) Recuperación abrupta on 


(a) Recuperación suave 


FIGURA 2.3 


Características de recuperación inversa. 


la carga guardada hasta que cae a su voltaje inverso de funcionamiento normal. El proceso 
completo es no lineal [8] y la figura 2.3 sólo ilustra el proceso. Hay dos tipos de recuperación: 
suave y dura (o abrupta). El tipo de recuperación suave es el más común. El tiempo de recu- 
peración inversa se indica como t, y se mide a partir del cruce inicial por cero de la corriente 
en el diodo hasta que la corriente inversa [gp llega a 25% de su valor máximo (o pico). El 
t, consta de dos componentes, t4 y tp. El t, variable se debe al almacenamiento de carga en 
la región de agotamiento de la unión y representa el tiempo entre el cruce por cero y la co- 
rriente inversa pico [ppr. El tp se debe al almacenamiento de carga en la masa del material del 
semiconductor. La razón tp/tą se conoce como factor de suavidad (SF). Para fines prácticos, lo 
que nos debe interesar es el tiempo de recuperación total ¢,, y el valor pico de la corriente 
inversa [pp. 


bry = La + th (2.5) 


La corriente inversa pico se puede expresar en función de la derivada inversa di/dt como 


di 
IrR= ta 2.6 
RR a dt ( ) 


El tiempo de recuperación inversa t,,, se define como el intervalo de tiempo entre el instante en 
que la corriente pasa por cero durante el cambio de conducción directa hasta la condición de 
bloqueo inverso y el momento en que la corriente inversa ha decaído a 25% de su valor pico 
inverso /rr. La variable 1,, depende de la temperatura de la unión, la velocidad de caída de la 
corriente en sentido directo, y la corriente en sentido directo antes de la conmutación, Ip. 

La carga de recuperación inversa Opp es la cantidad de portadores de carga que fluye a 
través del diodo en dirección inversa debido al cambio de conducción directa a condición de 
bloqueo inverso. El área encerrada por la curva de la corriente de recuperación inversa deter- 
mina su valor. Es decir, Orr = Q1 + Oz. 

La carga de almacenamiento, la cual es el área encerrada por la curva de la corriente de 
recuperación, es aproximadamente 


1 


1 1 
Orr = 01 +0) = 7 ERR + 7 TRRÍb = z ERR rr (2.7) 
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o bien 
20 rr 
IRR = A (2.8) 
rr 
Si igualamos la [gr de la ecuación (2.6) con la [pg de la ecuación (2.8) obtenemos 
=- 20 rr (2.9) 


trta = Tildt 


Si t, es insignificante comparado con tą, lo que suele ser el caso (aunque la figura 2.3a muestra 
que ty > ty), trr = ta, y la ecuación (2.9) se vuelve 


20 rr 
= 2.10 
d dildt 2.10) 
e 
di 
lee =./2 2.11 
RR y QRR dt ( ) 


En las ecuaciones (2.10) y (2.11) se ve que el tiempo de recuperación inversa t,, y la corriente de 
recuperación inversa pico [rg dependen de la carga de almacenamiento Or y de la derivada 
di/dt inversa (o reaplicada). La carga de almacenamiento depende de la corriente en sentido 
directo en el diodo Zp. La corriente de recuperación inversa pico [pr, la carga inversa Opp y el 
SF (factor de suavidad) son de interés para el diseñador del circuito, y estos parámetros común- 
mente se incluyen en las hojas de especificaciones de los diodos. 

Si un diodo está en la condición de polarización inversa, fluye una corriente de fuga de- 
bido a los portadores minoritarios. Entonces la aplicación de un voltaje en sentido directo haría 
que el diodo condujera corriente en sentido directo. Sin embargo, se requiere un cierto tiempo 
conocido como tiempo de recuperación directa (o de encendido) antes de que todos los portado- 
res mayoritarios presentes en toda la unión contribuyan al flujo de corriente. Si la velocidad de 
elevación de la corriente en sentido directo es alta y la corriente en sentido directo se concentra 
en una pequeña área de la unión, el diodo puede fallar. Por consiguiente, el tiempo de recupe- 
ración directa limita la velocidad de elevación de la corriente en sentido directo y la velocidad 
de conmutación. 


Ejemplo 2.2 Cálculo de la corriente de recuperación inversa 


El tiempo de recuperación inversa de un diodo es 1,, = 3 ws y la velocidad de caída de la corriente en el 
diodo es di/dt = 30 A/ps. Determine (a) la carga de almacenamiento Org, y (b) la corriente inversa pico 


Solución 
ty = 3 ps y di/dt = 30 A/ps 


a. Por la ecuación (2.10) 


ldi , 


Orr = ro 0.5 X 30A/us X (3 X 107%)? = 135 uC 


44 


2.5 


2.5.1 


Capítulo 2 Diodos de potencia y circuitos RLC conmutados 


b. Por la ecuación (2.11) 


p 
Irr == LO = = V2 x 135 x 10 x 30 x 10° = 90A 


Puntos clave de la sección 2.4 


e Durante el tiempo de recuperación inversa t,„ el diodo se comporta efectivamente como 
un cortocircuito y no es capaz de bloquear el voltaje inverso, permite que la corriente 
inversa fluya, y luego de repente corta la corriente. El parámetro t, es importante para 
aplicaciones de conmutación. 


TIPOS DE DIODOS DE POTENCIA 


Lo ideal sería que un diodo no tuviera tiempo de recuperación inversa. Sin embargo, el costo 
de fabricación de un diodo semejante se puede elevar. En muchas aplicaciones los efectos del 
tiempo de recuperación inversa no son importantes y se pueden usar diodos de bajo costo. 

Dependiendo de las características de recuperación y de las técnicas de fabricación, los 
diodos de potencia se pueden clasificar en las tres siguientes categorías: 


1. Diodos estándar o de uso general 
2. Diodos de recuperación rápida 
3. Diodos Schottky 


Los diodos de uso general están disponibles hasta para 6000 V, 4500 A, y los diodos de recupe- 
ración rápida hasta para 6000 V, 1100 A. El tiempo de recuperación inversa varía entre 0.1 ws y 
5 ws. Los diodos de recuperación rápida son esenciales para conmutación de alta frecuencia de 
convertidores de potencia. Los diodos Schottky tienen un bajo voltaje en condición de conduc- 
ción y un muy pequeño tiempo de recuperación, por lo general de nanosegundos. La corriente 
de fuga se incrementa con la capacidad de voltaje y sus capacidades se limitan a 100 V, 300 A. 
Un diodo conduce cuando su voltaje de ánodo es más alto que el del cátodo, y la caída de vol- 
taje directo de un diodo de potencia es muy bajo, típicamente de 0.5 V a 1.2 V. 
Las características y limitaciones prácticas de estos tipos restringen sus aplicaciones. 


Diodos de uso general 


Los diodos rectificadores de uso general tienen un tiempo de recuperación inversa relativa- 
mente grande, por lo general de 25 ws, y se utilizan en aplicaciones de baja velocidad, donde 
el tiempo de recuperación no es crítico (por ejemplo, rectificadores y convertidores de diodos 
para aplicaciones de bajas frecuencias de entrada hasta frecuencias de 1 kHz y convertidores 
conmutados por línea). Estos diodos abarcan capacidades de corriente de menos de 1 A hasta 
varios miles de amperes, con capacidades de voltaje desde 50 V hasta de alrededor de 5 kV. Por 
lo general estos diodos se fabrican por difusión. Sin embargo, los rectificadores de aleación que 
se usan en fuentes de potencia para soldar son más económicos y robustos, y sus capacidades 
pueden ser hasta de 1500 V, 400 A. 
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FIGURA 2.4 


Varias configuraciones de diodos de uso general. 
(Cortesía de Powerex, Inc.). 


La figura 2.4 muestra varias configuraciones de diodos de uso general, las cuales básica- 
mente pertenecen a dos tipos. Uno se llama vástago, o del tipo montado en vástago; el otro se 
llama disco, paquete prensado o tipo disco de hockey. En el tipo montado en vástago, el vástago 
podría ser el ánodo o el cátodo. 


Diodos de recuperación rápida 


Los diodos de recuperación rápida tienen un tiempo de recuperación bajo, normalmente de 
menos de 5 ys. Se utilizan en circuitos convertidores de cd a cd y de cd a ca, donde la velocidad 
de recuperación suele ser de importancia crítica. Estos diodos incluyen capacidades de voltaje 
desde 50 V hasta alrededor de 3 kV, y desde menos de 1 A hasta cientos de amperes. 

Por lo general, para capacidades de voltaje de más de 400 V los diodos de recuperación 
rápida se fabrican mediante difusión y el tiempo de recuperación se controla con una difusión 
de platino u oro. Para capacidades de voltaje de menos de 400 V, los diodos epitaxiales propor- 
cionan velocidades de conmutación más rápidas que las de los diodos fabricados por difusión. 
La base de los diodos epitaxiales es angosta, por lo que el tiempo de recuperación rápida es 
muy bajo, del orden de 50 ns. En la figura 2.5 se muestran diodos de recuperación rápida de 
varios tamaños. 


FIGURA 2.5 


Diodos de recuperación rápida. 
(Cortesía de Powerex, Inc.). 
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Diodos Schottky 


En un diodo Schottky el problema de almacenamiento de carga de una unión pn se puede eli- 
minar (o minimizar), lo cual se logra si se establece una “barrera de potencial” con un contacto 
entre un metal y un semiconductor. Se deposita una capa de metal sobre una delgada capa 
epitaxial de silicio tipo n. La barrera de potencial simula el comportamiento de una unión pn. 
La acción rectificadora depende sólo de los portadores mayoritarios, y en consecuencia no hay 
portadores minoritarios excedentes para recombinarse. El efecto de recuperación se debe úni- 
camente a la capacitancia propia de la unión del semiconductor. 

La carga recuperada de un diodo Schottky es mucho menor que la de un diodo equiva- 
lente de unión pn. Ya que esto se debe sólo a la capacitancia de la unión, es en gran medida 
independiente de la derivada inversa di/dt. Un diodo Schottky tiene una caída de voltaje en 
sentido directo relativamente baja. 

La corriente de fuga de un diodo Schottky es más alta que la de un diodo de unión pn. 
Un diodo Schottky con voltaje de conducción relativamente bajo tiene una corriente de fuga 
relativamente alta, y viceversa. En consecuencia, el voltaje máximo admisible de este diodo se 
suele limitar a 100 V. Las capacidades de corriente de los diodos Schottky varían de 1 a 400 A. 
Los diodos Schottky son ideales para fuentes de potencia de cd de bajo voltaje. Sin embargo, 
estos diodos también se utilizan en fuentes de potencia de baja corriente para una eficiencia 
incrementada. En la figura 2.6, se muestran rectificadores Schottky duales de 20 y 30 A. 


Puntos clave de la sección 2.5 


e Dependiendo del tiempo de recuperación de conmutación y de la caída en estado de con- 
ducción, los diodos de potencia se clasifican en tres tipos: de uso general, de recuperación 
rápida y Schottky. 


FIGURA 2.6 


Rectificadores duales de centro Schottky de 20 
y 30 A. Cortesía de Vishay Intertechnology, Inc. 


DIODOS DE CARBURO DE SILICIO 


El carburo de silicio (SiC) es un material nuevo para la electrónica de potencia. Sus propieda- 
des físicas superan por mucho las del Si y las del GaAs. Por ejemplo, los diodos Schottky de SiC 
fabricados por Infineon Technologies [3] tienen pérdidas de potencia ultra bajas y alta confia- 
bilidad. También cuentan con las siguientes propiedades sobresalientes: 


e Carecen de tiempo de recuperación inversa. 
e Observan un comportamiento de conmutación ultrarrápida. 
e Su comportamiento de conmutación no se ve afectado por la temperatura. 
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FIGURA 2.7 


Comparación del tiempo de recuperación inversa. 


La carga de almacenamiento típica Org es de 21 nC para un diodo de 600 V, 6 A y de 23 nC 
para un dispositivo de 600 V, 10 A. 

La característica de baja recuperación inversa de los diodos de SiC, como se muestra en la 
figura 2.7, aparece acompañada por una baja corriente de recuperación inversa. Ahorra ener- 
gía en muchas aplicaciones como fuentes de potencia, conversión de energía solar, transportes 
y otras aplicaciones como equipo de soldar y acondicionadores de aire. Los dispositivos de 
potencia de SiC ofrecen mayor eficiencia, un tamaño menor y alta frecuencia de conmutación, 
a la vez que producen una interferencia electromagnética (EMI) mucho menor en una gran 
diversidad de aplicaciones. 


DIODOS SCHOTTKY DE CARBURO DE SILICIO 


Los diodos Schottky se utilizan primordialmente en aplicaciones de alta frecuencia y conmu- 
tación rápida. Muchos metales pueden crear una barrera Schottky en semiconductores de Si 
o de GaAs. Un diodo Schottky se forma uniendo una región semiconductora dopada, por lo 
general del tipo n, con un metal como oro, plata o platino. A diferencia del diodo de unión pn, 
hay una unión formada por un metal y el semiconductor, lo que se muestra en la figura 2.8a y su 
símbolo en la figura 2.8b. El diodo Schottky opera sólo con portadores mayoritarios, y como no 
hay portadores minoritarios tampoco hay corriente de fuga inversa, como sucede en los diodos 
de unión pn. La región metálica se encarga fuertemente de los electrones de la banda de con- 
ducción, y la región semiconductora tipo n está levemente dopada. Al someterse a polarización 
directa los electrones de alta energía de la región n se inyectan en la región metálica donde 
ceden rápidamente su energía excedente. Dado que no existen portadores minoritarios, éste es 
un diodo de conmutación rápida. 
Los diodos Schottky de SiC cuentan con las siguientes características: 


e Pérdidas mínimas de conmutación por la baja carga de recuperación inversa; 


e Transitorio de corriente o la fase transitoria de corriente totalmente estable, gran confia- 
bilidad y robustez; 


e Bajos costos del sistema gracias a los reducidos requerimientos de enfriamiento; 
e Diseños de alta frecuencia y soluciones de mayor densidad de potencia. 


Estos dispositivos también tienen baja capacitancia de dispositivo que mejora la eficiencia total 
del sistema, sobre todo a altas frecuencias de conmutación. 
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FIGURA 2.8 


Estructura interna básica de un diodo Schottky. 


MODELO SPICE DE DIODO 


En la figura 2.9b se muestra el modelo SPICE de un diodo [4-6]. La corriente Ip en el diodo 
que depende de su voltaje está representada por una fuente de corriente. R, es la resistencia 
en serie y se debe a la resistencia del semiconductor; también se le conoce como resistencia 
masiva y depende de la cantidad de dopado. Los modelos de señal pequeña y estáticos gene- 
rados por SPICE se muestran en las figuras 2.9c y 2.9d, respectivamente. Cp es una función 
no lineal del voltaje vp en el diodo y es igual a Cp = dq,/dvp, donde qg es la carga en la 
capa de agotamiento. SPICE genera los parámetros de señal pequeña a partir del punto de 
funcionamiento. 
La instrucción de modelo SPICE de un diodo tiene la forma general 


.MODEL DNAME D (P1=V1 P2=V2 P3=V3 ...... PN=VN) 


DNAME es el nombre del modelo y puede comenzar con cualquier carácter; sin embargo, su 
tamaño de palabra normalmente se limita a 8. D es el símbolo de tipo de diodo para los diodos. 
P1, P2,... y V1, V2,... son los parámetros del modelo y sus valores, respectivamente. 

Entre los muchos parámetros de diodo, los importantes [5, 8] para conmutación de po- 
tencia son: 


IS Corriente de saturación 

BV Voltaje de ruptura inverso 

IBV Corriente de ruptura inversa 

TT Tiempo de tránsito 

CJO  Capacitancia pn de polarización cero 


Dado que los diodos de SIC utilizan un tipo de tecnología totalmente nuevo, el uso de modelos 
SPICE para diodos de silicio puede presentar una cantidad importante de errores. Sin em- 
bargo, los fabricantes [3] proporcionan los modelos SPICE de diodos de SiC. 
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FIGURA 2.9 
Modelo SPICE de diodo polarizado a la inversa. 


Puntos clave de la sección 2.8 


e Los parámetros SPICE, los cuales se pueden tomar de las hojas de datos, pueden afectar 
de manera considerable el comportamiento transitorio de un circuito de conmutación. 


2.9 DIODOS CONECTADOS EN SERIE 


En muchas aplicaciones de alto voltaje (por ejemplo, líneas de transmisión de corriente directa 
y alto voltaje [HVDC]) un diodo comercialmente disponible no puede satisfacer la capacidad 
de voltaje requerida y los diodos se conectan en serie para incrementar las capacidades de blo- 
queo inverso. 
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FIGURA 2.10 


Dos diodos conectados en serie con polarización inversa. 


Consideremos dos diodos conectados en serie como se muestra en la figura 2.10a. Las 
variables ip y Vp son la corriente y el voltaje, respectivamente, en la dirección directa; Vp, y 
Vp2 son los voltajes inversos compartidos por los diodos D4 y D2, respectivamente. En la prác- 
tica, las características v-i del mismo tipo de diodos difieren por las tolerancias en sus procesos 
de producción. La figura 2.10b muestra dos características v-i de tales diodos. En la condición 
de polarización directa ambos diodos conducen la misma cantidad de corriente, y la caída de 
voltaje directo de cada diodo sería casi igual. Sin embargo, en la condición de bloqueo inverso 
cada diodo tiene que conducir la misma corriente de fuga y, por consiguiente, los voltajes de 
bloqueo pueden ser bastante diferentes. 

En la figura 2.11a se muestra una solución sencilla para este problema, la cual consiste 
en hacer que el voltaje se comparta por igual conectando un resistor a través de cada diodo. 
Al compartir el voltaje por igual la corriente de fuga de cada diodo sería diferente, como se 
muestra en la figura 2.11b, porque la corriente de fuga total debe ser compartida por un diodo 
y su resistor. 
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FIGURA 2.11 


Diodos conectados en serie con características de voltaje compartido en estado estable. 
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Diodos en serie con redes que comparten 
voltaje en condiciones estables y transitorias. 


L = ls + Ip, = lg + Lo (2.12) 


Sin embargo, Ip; = Vpı/Rı e [Ro = Vpo/Ra = Vp1/R,. La ecuación (2.12) da la relación entre R4 
y R, para voltaje compartido por igual como 


Vo1 Vo1 
Tg, + = Ip + 
SR sE R 


(2.13) 
Si las resistencias son iguales, entonces R = R = R) y los voltajes en los dos diodos serían algo 
diferentes dependiendo de las desigualdades de las dos características v-i. Los valores de Vp, y 
V p, se determinan con las ecuaciones (2.14) y (2.15): 


Vpı Voz 
Is, + = Ig + : 
Sl R s2 R (2.14) 
Vo + Vp = Vs (2.15) 


Los voltajes compartidos en condiciones transitorias (por ejemplo, debido a las cargas de con- 
mutación, las aplicaciones iniciales del voltaje de entrada) se logran conectando capacitores a 
través de cada diodo, como se muestra en la figura 2.12. La resistencia R, limita la velocidad de 
elevación del voltaje de bloqueo. 


Ejemplo 2.3 Cómo determinar los resistores que comparten voltaje 


La figura 2.11a muestra dos diodos conectados en serie para compartir un voltaje inverso total de Vp = 5kV. 
Las corrientes de fuga inversas de los dos diodos son Is; = 30 mA e Is) = 35 mA. (a) Determine los vol- 
tajes en los diodos si las resistencias que comparten el voltaje son iguales, R4 = R} = R = 100 KQ. (b) 
Determine las resistencias que comparten el voltaje R y R, si los voltajes en los diodos son iguales, 
Vp1 = Vp2 = Vp/2. (c) Use PSpice para comprobar sus resultados del inciso (a). Los parámetros del 
modelo PSpice de los diodos son BV = 3 kV e IS = 30 mA para el diodo D4, e IS = 35 mA para el diodo Dp. 


Solución 


a. Isi = 30 mA, Is =35 mA, y R; = R = R = 100 kQ. —Vp = -Vp izi Vp20 Vp2 = Vp z Vpi- 
Con la ecuación (2.14), 


Vo Vp 
I | I y T 
S1 R s2 R 
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Sustituyendo Vp2 = Vp — Vp, y despejando el voltaje en el diodo D4, obtenemos 


Vo R 
Vo1 > +z Us — Iş) 
(2.16) 
5kV 100k P 2 
=F ty (35 x 10 — 30 x 107) = 2750V 


y Vp = Vp — Vp, = 5 kV — 2750 = 2250 V. 
b. Is; = 30 mA, Is = 35 MA, y Vpy = Vp2 = Vp/2 = 2.5 kV. Con la ecuación (2.13), 


Voi Voz 
I t = I T 
S1 Ri $2 R 


la cual da la resistencia R, para un valor conocido de R¡ como 


Vp2Rı 


R — 
2 Vp — Rillso — Isı) 


(2.17) 


Suponiendo que R4 = 100 kQ, obtenemos 


2.5kV Xx 100k0 
2.5kV — 100kQ x (35 x 10? — 30 x 10?) 


R =125k0 


ce. El circuito de diodos para la simulación con PSpice se muestra en la figura 2.13. La lista del 
archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 2.3 Circuito de diodos que comparten el voltaje 
VS ul 0 DC 5KV 
R 1 2 0501 
R1 2 3 100K 
R2 3 0 100K 
DI 3 2 MOD1 
D2 0 3 MOD2 
.MODEL MOD1 D (IS=30MA BV=3KV) ; Parámetros de modelo de diodo 
.MODEL MOD2 D (IS=35MA BV=3KV) ; Parámetros de modelo de diodo 
.OP ; Análisis de punto de funcionamiento 

en cd 
. END 

R 2 
le AWW $ 
0.01 Q 
MR Tp 
+ 
V, == 5kV 3 
FIGURA 2.13 DA 3 Ro 
100k0 

Circuito de diodos para la simulación PSpice 


del ejemplo 2.3. Oe 
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Los resultados de la simulación PSpice son 


NOMBRE D1 D2 

ID -3.00E-02 Ip¡=-30 mA -3.50E-02 Ipo=-35 mA 

VD -2.75E+03 Vp¡=-2750 V esperando -2750 V -2.25E+03 Vp2=-2250 V 
esperando -2250 V 

REQ 1.00E+12 Rp, =1 GQ 1.00E+12 Rp =1 GQ 


Nota: SPICE da los mismos voltajes esperados. Se inserta una pequeña resistencia R = 10 mQ 
para evitar un error de SPICE debido a un lazo de voltaje de resistencia cero. 


Puntos clave de la sección 2.9 


e Cuando se conectan en serie diodos del mismo tipo no comparten el mismo voltaje in- 
verso por las desigualdades en sus características v-i inversas. Se requiere que las redes 
que comparten voltaje lo hagan por igual. 


DIODOS CONECTADOS EN PARALELO 


En aplicaciones de alta potencia los diodos se conectan en paralelo para incrementar la capa- 
cidad de conducir corriente para satisfacer los requerimientos de corriente deseados. Las re- 
particiones de corriente de los diodos serían de acuerdo con sus respectivas caídas de voltaje 
directo. La repartición uniforme de la corriente se logra proporcionando inductancias iguales 
(por ejemplo, en los cables) o conectando resistores que comparten corriente (lo que puede 
no ser práctico por las pérdidas de potencia); lo anterior se ilustra en la figura 2.14. Es posible 
minimizar este problema seleccionando diodos con caídas de voltaje directo iguales o diodos del 
mismo tipo. Al estar los diodos conectados en paralelo, los voltajes de bloqueo inversos de cada 
diodo serían los mismos. 

Los resistores de la figura 2.14a ayudan a compartir la corriente en condiciones estables. 
La repartición de la corriente en condiciones dinámicas se logra conectando inductores 
acoplados como se muestra en la figura 2.14b. Si la corriente a través de D4 se incrementa, la L 
di/dt a través de Ly se incrementa y se induce un voltaje correspondiente de polaridad opuesta 
a través del inductor L3. El resultado es una trayectoria de baja impedancia a través del diodo 
D, y la corriente se desplaza a D,. Los inductores pueden generar picos de voltaje y ser caros y 
voluminosos, sobre todo en condiciones de corrientes altas. 


In tD 
+ E o—< 
YD, YD, 
YD, YD, 


l ¿ FIGURA 2.14 


(a) Estado estable (b) Repartición dinámica Diodos conectados en paralelo. 
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Puntos clave de la sección 2.10 


e Cuando diodos del mismo tipo se conectan en paralelo, no comparten la misma corriente 
en estado de conducción debido a las desigualdades en sus características v-i directas. Se 
requiere que las redes que comparten corriente lo hagan por igual. 


CARGA RC CONMUTADA POR DIODO 


La figura 2.15a muestra un circuito de diodo con una carga RC. Por simplicidad, los diodos se 
consideran ideales. Por “ideal” se entiende que el tiempo de recuperación inversa t,, y la caída 
de voltaje directo Vp son insignificantes. Es decir, t = 0 y Vp = 0. El voltaje fuente Vs es un 
voltaje constante de cd. Cuando el interruptor $4 se cierra en el instante £ = 0, la corriente de 
carga i que fluye a través del capacitor se calcula con 


ir 
V, = UR tu. = UR +e fid tut =0) (2.18) 
to 


UR = Ri (2.19) 


Con la condición inicial v, (t = 0) = 0, la solución de la ecuación (2.18) (la cual se deriva en el 
Apéndice D, ecuación D.1) da la corriente de carga i como 


Vs 
i(t = m (2.20) 
El voltaje v, en el capacitor es 
1 t 
v(t) = a l idt = V1 = ee) =V(L=e"M (2.21) 


0 


donde t = RC es la constante de tiempo de una carga RC. La velocidad de cambio del voltaje 
del capacitor es 


dve _ Vi 
dt RC 


g "RC (2.22) 


y la velocidad inicial de cambio del voltaje del capacitor (en el instante t = 0) se obtiene con la 
ecuación (2.22) 


du, V, 


= 2.23 
dt ae RG ee) 


Observemos que cuando el interruptor se cierra en el instante t = 0, el voltaje a través del capa- 
citor es cero. El voltaje Vs de alimentación de cd aparecerá en la resistencia R y la corriente se 
elevará instantáneamente a Vy/R. Es decir, la inicial di/dt = ~. 

Nota: Como la corriente i en la figura 2.15a es unidireccional y no tiende a cambiar su 
polaridad, el diodo no tiene ningún efecto sobre el funcionamiento del circuito. 


(a) Diagrama del circuito 


FIGURA 2.15 


Circuito de diodo con una carga RC. 


Puntos clave de la sección 2.11 


2.11 Carga RC conmutada por diodo 


0.368 


ASAS 


5 


0.632 V, 


T 


(b) Formas de onda 
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e La corriente de un circuito RC que sube o cae exponencialmente con una constante de 
tiempo de circuito no invierte su polaridad. La dv/dt inicial de un capacitor de carga en un 


circuito RC es V,/RC. 


Ejemplo 2.4 Cómo determinar la corriente pico y la pérdida de energía en un circuito RC 


En la figura 2.16a se muestra un circuito de diodo con R = 44 Q y C = 0.1 pF. El capacitor tiene un 
voltaje inicial V.g = V(t = 0) = 220 V. Si se cierra el interruptor S; en el instante t = 0, determine (a) 
la corriente pico en el diodo (b) la energía disipada en el resistor R, y (c) el voltaje en el capacitor en el 


instante t = 2 ps. 


Solución 
En la figura 2.16b se muestran las formas de onda. 


a. Se puede utilizar la ecuación (2.20) con V, = 


Veo y la corriente pico J, en el diodo es 


Vio 220 
Ip = = =5A 
P R 44 
v Îi 
Si R 
o a 
yi RŠ UR 0 t 


(a) Diagrama del circuito 


FIGURA 2.16 


Circuito de diodo con una carga RC. 


(b) Formas de onda 
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b. La energía W disipada es 
W =0.5CV2) =0.5 x 0.1 * 107% x 220? = 0.002423 = 2.4213 


ce. Con RC = 44 X 0.1 u = 4.4 ps y t= ț = 2 ps, el voltaje en el capacitor es 
vet =2ps) = Vege RO = 220 x e744 = 139.64 V 


Nota: Como la corriente es unidireccional, el diodo no afecta el funcionamiento del 
circuito. 


CARGA RL CONMUTADA POR DIODO 


En la figura 2.17a se muestra un circuito de diodo con una carga RL. Cuando el interruptor S4 
se cierra en el instante t = 0, la corriente i a través del inductor se incrementa y se expresa como 


A 
Y, =v, +08 =La + Ri (2.24) 


Con la condición inicial i(t = 0) = 0, la solución de la ecuación (2.24) (la cual se resuelve en el 
Apéndice D, ecuación D.2) resulta 


i(t) =—(1- eR) (2.25) 


La velocidad de cambio de esta corriente se obtiene con la ecuación (2.25) como 


di _ Vs RIL 


— 2.26 
d L (aah) 


y la velocidad inicial de elevación de la corriente (en el instante t = 0) se obtiene con la ecua- 
ción (2.26): 


di V; 
A (2.27) 
dt |,9 L 
v 
hk 
A 
O > 
Y + 
A ds 
RŠ UR 
+ = 
V, V, — 
L UL 
(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 
FIGURA 2.17 


Circuito de diodo con una carga RL. 
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El voltaje vy a través del inductor es 


di 
lo =L a Ve (2.28) 


donde L/R = 7 es la constante de tiempo de una carga RL. 

Observemos que cuando el interruptor se cierra en el instante t = 0, la corriente es cero 
y el voltaje a través de la resistencia R es cero. El voltaje de alimentación Vy de cd aparecerá a 
través del inductor L. Es decir 


el cual da la velocidad inicial de cambio de la corriente como 


di _ Vs 


d L 


la cual es igual a la ecuación (2.27). Si no hubiera inductor, la corriente se elevaría instantánea- 
mente. Pero debido al inductor la corriente se elevará con una pendiente inicial de Vy/L y la 
corriente se puede aproximar ai = Vys*t/L. 

Nota: D; está conectado en serie con el interruptor y evitará cualquier flujo de corriente 
negativa a través del interruptor si hay un voltaje de alimentación de entrada de ca, pero no es 
aplicable para una fuente de cd. Normalmente, un interruptor electrónico (BJT o MOSFET o 
IGBT) no permitirá el flujo de corriente inversa. El interruptor, junto con el diodo D4, emula el 
comportamiento de conmutación de un interruptor electrónico. 

Las formas de onda del voltaje vz y la corriente se muestran en la figura 2.17b. Sit >> L/R, 
el voltaje a través del inductor tiende a cero y su corriente alcanza un valor de estado estable 
de I, = Vy/R. Si luego se hace un intento de abrir el interruptor $4, la energía almacenada 
en el inductor (= 0.52) se transformará en un alto voltaje inverso a través del interruptor y 
el diodo. Esta energía se disipa en forma de chispas a través del interruptor; es probable 
que el diodo D4 se dañe en este proceso. Para superar semejante situación se conecta un diodo 
comúnmente conocido como diodo de conducción libre a través de una carga inductiva, como 
se muestra en la figura 2.24a. 

Nota: Como la corriente i que aparece en la figura 2.17a es unidireccional y no tiende a 
cambiar su polaridad, el diodo no tiene ningún efecto en el funcionamiento del circuito. 


Puntos clave de la sección 2.12 


e La corriente de un circuito RL que se eleva o cae exponencialmente con una constante de 
tiempo de circuito sin invertir su polaridad. La di/dt inicial en un circuito R£ es Vy/L. 


Ejemplo 2.5 Cómo determinar la corriente de estado estable y la energía almacenada 
en un inductor 


En la figura 2.17a se muestra un circuito RL de diodo con Vs = 220 V, R = 40 Q, y L = 5 mH. El inductor 
no tiene corriente inicial. Si el interruptor S4 se cierra en el instante t = 0, determine (a) la corriente de 
estado estable en el diodo, (b) la energía almacenada en el inductor, y (c) la di/dt inicial. 


58 Capítulo 2 Diodos de potencia y circuitos RLC conmutados 


Solución 
Las formas de onda se muestran en la figura 2.17b. 


a. Se puede utilizar la ecuación (2.25) con t = œ% y la corriente pico de estado estable es 


Vs 220 
Ip = = =55A 
P R 4 


b. La energía guardada en el inductor en el estado estable y en el instante ¢ que tiende a % es 
W =05LB =0.5x5x 10755? = 7.563 mJ 
c Se puede usar la ecuación (2.26) para determinar la di/dt inicial como 


di Vs 220 
dt L 535x107 


= 44 A/ms 


d. Con L/R = 5 mH/4 = 1.25 ms y 7 = t = 1 ms, la ecuación (2.25) da la corriente en el inductor 
como 


x (1 - e M125) = 30,287 A 


2.13 CARGA LC CONMUTADA POR DIODO 


En la figura 2.18a se muestra un circuito de diodo con una carga LC. El voltaje de fuente V, es 
un voltaje constante de cd. Cuando se cierra el interruptor S4 en el instante t = 0, la corriente 
de carga i del capacitor se expresa como 


di 1 ff 
=L L— + idt +v.(t =0 ; 
V, 7 ak ve ) (2.29) 


Con las condiciones iniciales i(t = 0) y v.(t = 0), se puede despejar la ecuación (2.29) para la 
corriente i del capacitor como (en el Apéndice D, ecuación D.3) 


a 
o 
Y + 
ale £36 Yi 
L 3% 
+ — 
Vs V, E 
- + 
C= v, 
5 — 
(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 
FIGURA 2.18 


Circuito de diodo con una carga LC. 
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i(t) = vals sen Wot (2.30) 


= [, sen wot (2.31) 
donde wy = 1/VLC y la corriente pico J, es 
C 
I, = V; L (2.32) 


La velocidad de subida de la corriente se obtiene con la ecuación (2.30) como 


di V; 
I A COS Wot (2.33) 


y la ecuación (2.33) da la velocidad de subida inicial de la corriente (en el instante t = 0) como 


di _% (2.34) 
dt |o L 
El voltaje v, a través del capacitor se obtiene como 
1 t 
v(t) = > fia = V,(1 - cos wt) (2.35) 
0 


En el instante t = t = TVLC, la corriente i en el diodo cae a cero y el capacitor se carga a 
2V,. En la figura 2.18b se muestran las formas de onda del voltaje vz y la corriente i. 


Notas: 


e Como no hay resistencia en el circuito, no puede haber pérdida de energía. Por consi- 
guiente, sin resistencia, la corriente de un circuito LC oscila y la energía se transfiere de C 
a L y viceversa. 

e D; se conecta en serie con el interruptor e impedirá que a través de éste fluya corriente 
negativa. Sin el diodo, el circuito LC continuará oscilando por siempre. Normalmente un 
interruptor electrónico (BJT, MOSFET o IGBT) no permitirá el flujo inverso de la co- 
rriente. El interruptor, junto con el diodo D4, emula el comportamiento de conmutación 
de un interruptor electrónico. 

e La salida del capacitor C se puede conectar a otros circuitos similares que incluyan un 
interruptor, y un diodo conectado en serie con un £ y un C para obtener múltiplos del 
voltaje de alimentación de cd Vs. Esta técnica se utiliza para generar un alto voltaje para 
aplicaciones de potencia pulsante y superconducción. 


Ejemplo 2.6 Cómo determinar el voltaje y la corriente en un circuito LC 


En la figura 2.19a se muestra un circuito de diodo con una carga LC donde el capacitor tiene un voltaje 
inicial, V, (t = 0) = -V = Vo — 220 V; capacitancia, C = 20 pF, e inductancia L = 80 pH. 
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t= 
yi L Ur, 
VD, = 
+ 
c + 
SV p Ve 
FIGURA 2.19 aan 
Circuito de diodo con una 
carga LC. (a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 


Si el interruptor $4 se cierra en el instante £ = 0, determine (a) la corriente pico a través del diodo; (b) el 
tiempo de conducción del diodo, y (c) el voltaje de estado estable final del capacitor. 


Solución 


a. Con la ley del voltaje de Kirchhoff (KVL), podemos escribir la ecuación para la corriente i como 


di 1f 
AS 0) 0 


y la corriente i con las condiciones iniciales de i(t = 0) = 0 y ve (t = 0) = —V¿y se despeja como 


i(t) = aac sen Wot 


donde wy = 1/VLC = 10V20 x 80 = 25,000rad/s. La corriente pico 1, es 


C [20 
E mE = 220/55 = 110A 


b. Cont = t = 7VLC, la corriente en el diodo se vuelve cero y el tiempo de conducción t; del 
diodo es 


ti = 7VLC = 7V20 x 80 = 125.66 us 


c. Es facil demostrar que el voltaje en el capacitor es 


t 
v(t) = 1 / idt — Vo = — Vo COS wot 
CJo 
Con t = t = 125.66 ps, ve(t = t4) = —220 cos m = —220 V. 
Nota: Éste es un ejemplo de inversión de la polaridad de un capacitor. Algunas aplicacio- 
nes suelen requerir un voltaje con polaridad opuesta al voltaje disponible. 
Puntos clave de la sección 2.13 


e La corriente de un circuito LC experimenta oscilaciones resonantes con un valor pico de 
Vs (CIL). El diodo D4 el flujo inverso de la corriente y el capacitor se carga a 2Vs. 


2.14 
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CARGA RLC CONMUTADA POR DIODO 


En la figura 2.20 se muestra un circuito de diodo con una carga RLC. Si el interruptor S4 se cie- 
rra en el instante t = 0, podemos utilizar la ley del voltaje de Kirchhoff para escribir la ecuación 
para la corriente ¡en la carga como 


LE RE +S ideo t=0) =V, (2.36) 


con las condiciones iniciales i(t = 0) y v.(t = 0) = V.y. Al diferenciar la ecuación (2.36) y dividir 
ambos miembros entre £ se obtiene la ecuación característica 
di Rdi i 
7 + + 
dt Ldt LC 


-0 (2.37) 


En condiciones finales estables, el capacitor se carga al voltaje de la fuente V, y la corriente 
estable es cero. El componente forzado de la corriente en la ecuación (2.37) también es cero. 
La corriente se debe al componente natural. 

La ecuación característica en el dominio de s de Laplace es 


R 1 
i pi 2.38 
j L i LC = ( ) 


y las raíces de la ecuación cuadrática (2.38) están dadas por 


R R\ 1 
+ 2.39 
52 ie a LC ee 


Definamos dos propiedades importantes de un circuito de segundo orden: el factor de amor- 
tiguamiento, 


R 
== 2.40 
ETA (2.40) 
y la frecuencia de resonancia, 
E (2.41) 
oe y 
* VLC 
Si 
R 
dá y o A MN = 
t=0 Dı 
È v; 
+ == 
KS Vs = 
_ + 
+ 
C F” Ve 
o = 
FIGURA 2.20 


Circuito de diodo con una carga RLC. 
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Si sustituimos las definiciones anteriores en la ecuación (2.39) obtenemos 
s2 =-a + Væ- o (2.42) 


La solución para la corriente, la cual depende de los valores de a y wọ, seguiría uno de los tres 
casos posibles. 


Caso 1. Si a = wo, las raíces son iguales, s1 = s7, y el circuito se conoce como críticamente 
amortiguado. La solución adopta la forma 


i(t) = (Ay + Apt) e" (2.43) 


Caso 2. Si a > wo, las raíces son reales y se dice que el circuito está sobreamortiguado. La 
solución adopta la forma 


i( t) = Aye" + Ae” (2.44) 


Caso 3. Si a < wọ, las raíces son complejas y se dice que el circuito está subamortiguado. 
Las raíces son 


$12 == £ jo, (2.45) 
donde w, se conoce como frecuencia de repique (o frecuencia resonante amortiguada) y w, 


w, = Voj — a. La solución adopta la forma 
i(t) =e “(Aj cos w,t + A) sen w,f) (2.46) 


la cual es una sinusoide amortiguada o decadente. 


Se utiliza un circuito RLC subamortiguado conmutado para convertir un voltaje de fuente 
de cd en un voltaje de ca a la frecuencia resonante amortiguada. Este método se estudia con 
mayor detalle en el capítulo 7. 


Notas: 


e Las constantes A; y Az se determinan a partir de las condiciones iniciales del circuito. 
Para despejar dos constantes se requieren dos ecuaciones limitantes con las condiciones 
iniciales i(t = 0) y di/dt(t = 0). La razón de a/wy se conoce comúnmente como la razón 
amortiguada, 8 = R/2V CIL. Por lo general los circuitos electrónicos de potencia están 
subamortiguados de modo que la corriente en el circuito es casi senoidal, para producir 
una salida de ca casi senoidal o para apagar un dispositivo semiconductor de potencia. 


e En condiciones críticas y subamortiguadas, la corriente i(t) no oscilará y no se requiere el 
diodo. 


e Las ecuaciones (2.43), (2.44) y (2.26) son las formas generales para la solución de cua- 
lesquier ecuaciones diferenciales de segundo grado. La forma particular de la solución 
dependerá de los valores de R, £ y C. 


Ejemplo 2.7 Cómo determinar la corriente en un circuito RLC 


El circuito RLC de segundo grado de la figura 2.20 tiene una fuente de voltaje de cd, V, = 220 V, in- 
ductancia L = 2 mH, capacitancia C = 0.05 uF, y resistencia R = 160 Q. El valor inicial del voltaje del 
capacitor es ve(t = 0) = V.g = 0 y corriente i(t = 0) = 0. Si el interruptor S4 se cierra en el instante t = 0, 
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determine (a) una expresión para la corriente i(t), y (b) el tiempo de conducción del diodo. (c) Trace un 
bosquejo de i(t). Use PSpice para trazar la corriente instantánea i con R = 50 Q, 160 Q, y 320 Q. 


Solución 


a. 


b. 


C 


Según la ecuación (2.40), a = R/2L = 160 x 10%/(2 x 2) = 40 000 rad/s, y según la ecuación 
(2.41) oy, = 1/VLC = 10 rad/s. La frecuencia de repique o resonante se vuelve 


w, = V10' — 16 x 10% = 91,652 rad/s 
Como a < wo, el circuito esta subamortiguado y la solución es de la forma 
i(t) =e “(Ay cos w,t + A sen 0,1) 
Con ¢t = 0, i(t = 0) = 0 y resulta A, = 0. La solución es 
i(t) =e “A, sen 0,1 
La derivada de i(f) es 


di 
dt 


at a 


= w, COS w,t Ae " — a sen w,t Ae 
Cuando el interruptor se cierra en el instante ¢ = 0, el capacitor ofrece una baja impedancia y el 
inductor una alta impedancia. La velocidad inicial de subida de la corriente está limitada sólo 
por el inductor L. Entonces con t = 0, la derivada di/dt del circuito es V,/L. Por consiguiente, 


di E V; 


la cual da la constante como 


V, 220 X 1,000 
wL 91,652 x 2 


A = =12A 
La expresión final para la corriente i(t) es 


i(t) = 1.2sen( 91,652£) e740 A 


El tiempo de conducción ț del diodo se obtiene cuando i = 0. Es decir, 


Ot) =T O 4 = 34.27 us 


= T 
~ 91,652 


La figura 2.21 muestra el bosquejo de la forma de onda de la corriente. 


i,amp 


1 Je~40,000t 


-08 = 1.2e740.000t 
` FIGURA 2.21 


=1.2 Forma de onda de corriente para 


el ejemplo 2.7. 
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¡Pro 2 R 3 L 
leo A ANN > SY 4 
500 2mH 
a 160 2 
v, 320 C = 0.05 pF 


(a) Circuito 


— - 
1ms t,ms 
(b) Voltaje de entrada 


FIGURA 2.22 


Circuito RLC para simulación con PSpice. 


d. En la figura 2.22 se muestra el circuito para la simulación con PSpice [4]. La lista del archivo del 
circuito es la siguiente 


Ejemplo 2.7 Circuito RLC con Diodo 

.PARAM VALU = 160 ; Definir parámetro VALU 

. STEP PARAM VALU LIST 50 160 320 ; Variar parametro VALU 

VS i. 0 PWL (0 O INS 220V 1MS 220V) ; Lineal por partes 

R 2 3 {VALU} ; Resistencia variable 

L 3 4 2MH 

Cc 4 0 0.05UF 

D1 1 2 DMOD ; Diodo con modelo DMOD 

.MODEL DMOD D(IS=2.22E-15 BV=1800V) ; Parámetros del modelo de 
diodo 

.TRAN 0.1US 60US ; Análisis transitorio 

. PROBE ; Postprocesador gráfico 

. END 


En la figura 2.23 se muestra la gráfica PSpice de la corriente /(R) a través de la resistencia R. La 
corriente depende de la resistencia R. Con un valor alto de R, la corriente se amortigua más, y con 
un valor bajo tiende más hacia una senoide. Con R = 0, la corriente pico es V, (C/L) = 220 X 
(0.05 /2m) = 1.56 A. Un diseñador de circuitos podría seleccionar un valor de razón de amortigua- 
miento y los valores de R, L y C para generar la forma deseada de la forma de onda y la frecuencia 
de salida. 


2.15 
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Circuito RLC con un diodo Temperatura 27.0 


10A 


0.8 A 


0.6 A 


0.4 A 


0.2 A 


0.0A + e 
0 ps 10 us 20 ps 30 ps 40 ps 50 ps 60 ys 
m a o KL) Tiempo Cl = 14.385 p, 913.522 m 
C2= 0.000, 0.000 


dif = 14.385 p, 913.522 m 


FIGURA 2.23 
Gráficas del ejemplo 2.7. 


Puntos clave de la sección 2.14 


e La corriente de un circuito RLC depende de la razón de amortiguamiento 6 = (R/2)(C/L). 
Los circuitos electrónicos de potencia suelen estar subamortiguados de modo que la 
corriente en el circuito es casi senoidal. 


DIODOS DE CONDUCCIÓN LIBRE CON CARGA RL CONMUTADA 


Si el interruptor S; que se muestra en la figura 2.24a se cierra durante el tiempo t, se establece 
una corriente a través de la carga; luego, si el interruptor se abre se debe proporcionar una tra- 
yectoria para la corriente en la carga inductiva. De lo contrario, la energía inductiva induce un 
voltaje muy alto y esta energía se disipa como calor en forma de chispas a través del interrup- 
tor. Esto se suele hacer conectando un diodo D, como se muestra en la figura 2.24a, el cual se 
conoce como diodo de conducción libre. El diodo D, se requiere para probar una trayectoria 
para la corriente de carga inductiva. El diodo D, se conecta en serie con el interruptor e impe- 
dirá cualquier flujo de corriente negativa a través del interruptor si hay un voltaje de alimen- 
tación de entrada de ca. Pero para alimentación de cd, como se muestra en la figura 2.24a, no 
hay necesidad del diodo D4. El interruptor, junto con el diodo D4, imita el comportamiento de 
conmutación de un interruptor electrónico. 

En el instante £ = 0 + (después de un tiempo finito, en el momento en que el reloj se 
pone en marcha después de cero), el interruptor se acaba de cerrar y la corriente aún está en 
cero. Sin un inductor, la corriente se elevaría al instante; pero con el inductor la corriente se 
elevará exponencialmente con una pendiente inicial de V,/L, como lo da la ecuación (2.27). 
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(a) Diagrama del circuito (b) Circuitos equivalentes 


(c) Formas de onda 


FIGURA 2.24 


Circuito con un diodo de conducción libre. 


El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuando el 
interruptor se cierra en el instante t = 0, y el modo 2 empieza cuando el interruptor se abre. En 
la figura 2.24b se muestran los circuitos equivalentes de ambos modos. Las variables i e i se 
definen como las corrientes instantáneas en modo 1 y modo 2, respectivamente; ft, y f son las 
duraciones correspondientes de estos modos. 


Modo 1. Durante este modo la corriente i, en el diodo, la cual es similar a la de la ecua- 
ción (2.25), es 


h(t) = 3(1-e*B) (2.47) 


Cuando el interruptor se abre en el instante ¢ = t, (al final de este modo), la corriente en 
ese instante es 


Leir= == (1-0) (2.48) 
Si el tiempo ț es lo bastante largo, la corriente prácticamente alcanza una corriente en 
estado estable de J, = V,/R que fluye a través de la carga. 


Modo 2. Este modo comienza cuando el interruptor se abre y la corriente de carga em- 
pieza a fluir a través del diodo D,, de conducción libre. Redefiniendo el origen del tiempo al 
comienzo de este modo, la corriente a través del diodo de conducción libre se determina con 
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0=L— +R (2.49) 


con la condición inicial i(t = 0) = J;. La solución de la ecuación (2.49) da la corriente de con- 
ducción libre if = ip como 


b(t) = he” (2.50) 


y en el instante t = h esta corriente decae exponencialmente a casi cero siempre que h > L/R. 
Las formas de onda de las corrientes se muestran en la figura 2.24c. 

Nota: La figura 2.24c muestra que en los instantes t y t, las corrientes han alcanzado las 
condiciones estables. Éstos son los casos extremos. Normalmente un circuito opera en condi- 
ciones cero, de modo que la corriente permanece continua. 


Ejemplo 2.8 Cómo determinar la energía almacenada en un inductor con un diodo 
de conducción libre 


En la figura 2.24a la resistencia es insignificante (R = 0), el voltaje de la fuente es V, = 220 V (constante 
de tiempo), y la inductancia de la carga es L = 220 uH. (a) Trace la forma de onda de la corriente a través 
de la carga si el interruptor se cierra durante t = 100 us y luego se abre. (b) Determine la energía final 
guardada en el inductor de carga. 


Solución 


a. El diagrama del circuito se muestra en la figura 2.25a, con una corriente inicial cero. Cuando se 
cierra el circuito en el instante ¢ = 0, la corriente en la carga sube linealmente y se expresa como 


A is 


$ 
(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 


FIGURA 2.25 


Circuito de diodo con carga L. 
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b. Cuando el interruptor Sı se abre en el instante t = t4, la corriente de carga comienza a fluir a 
través del diodo D,,. Como no hay ningún elemento disipativo (resistivo) en el circuito, la co- 
rriente de carga permanece constante en Jọ = 100 A y la energía almacenada en el inductor es 
0.5Lọ = 1.1 J. La figura 2.25b muestra las formas de onda de la corriente. 


Puntos clave de la sección 2.15 


e Si la carga es inductiva, se debe conectar un diodo antiparalelo conocido como diodo de 
conducción libre a través de la carga a fin de proporcionar una trayectoria para que fluya 
la corriente inductiva. De lo contrario, la energía puede quedar atrapada en una carga 
inductiva. 


RECUPERACIÓN DE LA ENERGÍA ATRAPADA CON UN DIODO 


En el circuito ideal [7] sin pérdidas de la figura 2.25a, la energía almacenada en el inductor se 
queda atrapada ahí porque no hay resistencia en el circuito. En un circuito práctico es reco- 
mendable mejorar la eficiencia con el regreso de la energía almacenada a la fuente de abaste- 
cimiento. Esto se puede hacer agregando al inductor un segundo devanado y conectando un 
diodo D4, como se muestra en la figura 2.26a. El inductor y el devanado secundario se compor- 
tan como un transformador. El secundario del transformador se conecta de tal modo que si v; 
es positivo, v, sea negativo con respecto a v4 y viceversa. El devanado secundario que facilita el 
regreso de la energía almacenada a la fuente a través del diodo D, se conoce como devanado de 
retroalimentación. Suponiendo un transformador con inductancia magnetización Lm, el circuito 
equivalente es el que se muestra en la figura 2.26b. 

Si el diodo y el voltaje secundario (voltaje de suministro) se refieren al lado primario del 
transformador, el circuito equivalente es como se muestra en la figura 2.26c. Los parámetros i, 
e i definen las corrientes primaria y secundaria del transformador, respectivamente. 

La relación de vueltas de un transformador ideal se define como 


== 


=a (2.51) 


a 


El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuando el 
interruptor S4 se cierra en el instante t = 0 y el modo 2 comienza cuando el interruptor se abre. 
Los circuitos equivalentes de los modos se muestran en la figura 2.27a, con tı y fy las duraciones 
del modo 1 y el modo 2, respectivamente. 


Modo 1. Durante este modo el interruptor S; se cierra en el instante t = 0. El diodo D; 
se polariza a la inversa y la corriente a través de él (corriente secundaria) es ai, = 0 o i = 0. 


Con la ley del voltaje de Kirchhoff en la figura 2.27a para el modo 1, V, = (vp — V,)/a, y ésta 
proporciona el voltaje inverso en el diodo como 


Up = V,(1 +a) (2.52) 


Suponiendo que no hay corriente inicial en el circuito, la corriente del primario es la misma que 
la corriente en el interruptor i, y se expresa como 


V, = Ln — (2.53) 
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FIGURA 2.26 
Circuito con diodo de recuperación de energía. [Ref. 7, S. Dewan]. 
la cual da 
; V, 
W(t) =i(t) = T! para O<1<t; (2.54) 


m 


Este modo es válido para 0 < t = 4 y termina cuando el interruptor se abre en el instante t = t4. 
Al final de este modo la corriente del primario es 


h=- t 2.55 
0 i. 1 ( ) 
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Circuitos equivalentes y formas de onda. 
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Modo 2. Durante este modo el interruptor se abre, el voltaje a través del inductor se 
invierte y el diodo D4 se polariza en sentido directo. Una corriente fluye a través del secundario 
del transformador y la energía almacenada en el inductor se regresa a la fuente. Al aplicar la ley 
del voltaje de Kirchhoff y redefinir el origen del tiempo al inicio de este modo, la corriente del 
primario se define como 


Ln +5 =0 (2.56) 


con la condición inicial i(t = 0) = Jọ, podemos determinar la corriente como 


o = cid t+l con 0=<t<t (2.57) 
m 


El tiempo de conducción del diodo D4 se determina a partir de la condición t,(t = t,) = 0 de la 
ecuación (2.57) y es 


ty == A at; (2.58) 


El modo 2 es válido con 0 = t = fy. Al final de este modo con t = h toda la energía almacenada 
en el inductor L, se regresa a la fuente. En la figura 2.27b se muestran las diversas formas de 
onda de las corrientes y del voltaje con a = 10/6. 


Ejemplo 2.9 Cómo determinar la energía a recuperar en un inductor con un diodo de 
retroalimentación 


En el circuito de recuperación de energía de la figura 2.26a, la inductancia de magnetización del trans- 
formador es Lm = 250 pH, N; = 10 y N, = 100. Las inductancias y resistencias de “fuga” del transfor- 
mador son insignificantes. El voltaje de fuente es V, = 220 V y no hay corriente inicial en el circuito. Si 
el interruptor $; se cierra durante un tiempo f¡ = 50 us y luego se abre (a) determine el voltaje inverso 
del diodo D4; (b) calcule el valor pico de la corriente del primario; (c) calcule el valor pico de la co- 
rriente del secundario; (d) determine el tiempo de conducción del diodo D4, y (e) determine la energía 
alimentada por la fuente. 


Solución 
La relación de vueltas es a = N/N; = 100/10 = 10. 


a. Con la ecuación (2.52) el voltaje inverso del diodo es 
vp =V (1 +a) =220 X (1 +10) =2420V 


b. Con la ecuación (2.55) el valor pico de la corriente del primario es 


V, 50 
h =t = 220 X =44A 
i 250 


c. El valor pico de la corriente del secundario es Jj = h/a = 44/10 = 4.4A. 
d. Con la ecuación (2.58) el tiempo de conducción del diodo es 


p = b _ a50 x a4 x 50 
25 y T m0 
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e. La energía de la fuente es, 


h "Y is 
W = ¡dt = * tdt = 2 
f” [rE T 


Utilizando Jp obtenida de la ecuación (2.55) tenemos 


W =0.5L 1% = 0.5 X 250 x 107% x 44? = 0,242] = 242mJ 


Puntos clave de la sección 2.16 


e La energía atrapada de una carga inductiva se puede retroalimentar a la fuente de en- 
trada a través de un diodo conocido como diodo de retroalimentación. 


RESUMIEN 


Las características de los diodos prácticos difieren de las de los diodos ideales. El tiempo de 
recuperación inversa desempeña un papel importante, sobre todo en aplicaciones de conmuta- 
ción de alta velocidad. Los diodos se pueden clasificar en tres tipos: (1) diodos de uso general; 
(2) diodos de recuperación rápida, y (3) diodos Schottky. Aunque un diodo Schottky se com- 
porta como un diodo de unión pn, no hay unión física; por consiguiente, un diodo Schottky es 
un dispositivo portador mayoritario. Por otra parte, un diodo de unión pn es un diodo portador 
tanto mayoritario como minoritario. 

Si los diodos se conectan en serie para incrementar la capacidad de bloqueo de voltaje, 
se requieren redes que compartan voltaje en condiciones estables y transitorias. Cuando los 
diodos se conectan en paralelo para incrementar la capacidad de conducir corriente, también se 
requieren elementos que compartan corriente. 

En este capítulo hemos visto las aplicaciones de diodos de potencia en la inversión de vol- 
taje de un capacitor, en la carga de un capacitor a un voltaje mayor que el de entrada de cd, en 
la acción de conducción libre y en la recuperación de energía de una carga inductiva. 

La energía se puede transferir de una fuente de cd a capacitores e inductores con un inte- 
rruptor unidireccional. Un inductor trata de mantener constante su corriente al permitir que el 
voltaje a través de él cambie, en tanto que un capacitor trata de mantener constante su voltaje 
al permitir que la corriente a través de él cambie. 
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¿Cuáles son los tipos de diodos de potencia? 

¿Qué es una corriente de fuga de diodos? 

¿Qué es un tiempo de recuperación inversa de diodos? 

¿Qué es una corriente de recuperación inversa de diodos? 

¿Qué es un factor de suavidad de diodos? 

¿Cuáles son los tipos de recuperación de diodos? 

¿Cuáles son las condiciones para que se inicie un proceso de recuperación inversa? 

¿En qué tiempo en el proceso de recuperación el voltaje inverso de diodo alcanza su valor pico? 
¿Cuál es la causa del tiempo de recuperación inversa en un diodo de unión pn? 

¿Cuál es el efecto del tiempo de recuperación inversa? 

¿Por qué es necesario utilizar diodos de recuperación rápida para conmutación de alta velocidad? 
¿Qué es un tiempo de recuperación directa? 

¿Cuáles son las principales diferencias entre diodos de unión pn y diodos Schottky? 

¿Cuáles son las limitaciones de los diodos Schottky? 

¿Qué es el tiempo de recuperación inversa típico de diodos de uso general? 

¿Qué es el tiempo de recuperación inversa típico de diodos de recuperación rápida? 

¿Cuáles son los problemas de diodos conectados en serie, y cuáles son las posibles soluciones? 
¿Cuáles son los problemas de diodos conectados en paralelo, y cuáles son las posibles soluciones? 
Si dos diodos se conectan en serie con voltajes iguales compartidos, ¿por qué difieren las corrientes 
de fuga de los diodos? 

¿Qué es la constante de tiempo de un circuito RL? 

¿Qué es la contante de tiempo de un circuito RC? 

¿Qué es la frecuencia resonante de un circuito LC? 

¿Qué es factor de amortiguamiento de un circuito RLC? 

¿Cuál es la diferencia entre la frecuencia resonante y la frecuencia de repique o frecuencia reso- 
nante amortiguada de un circuito RLC? 

¿Qué es un diodo de conducción libre, y cuál es su propósito? 

¿Qué es la energía atrapada de un inductor? 

¿Cómo se recupera la energía atrapada con un diodo? 

¿Cuál será el efecto de tener un inductor grande en un circuito RL? 

¿Cuál será el efecto de tener una resistencia muy pequeña en un circuito RLC? 

¿Cuáles son las diferencias entre un capacitor y un inductor como elementos de almacenamiento de 
energía? 


PROBLEMAS 


2.1 


2.2 


El tiempo de recuperación inversa de un diodo es t, = 5 ws y la velocidad de caída de la corriente 
del diodo es di/dt = 80 A/ps. Si el factor de suavidad es SF = 0.5, determine (a) la carga almacenada 
Orr y (b) la corriente inversa pico [pr. 

El tiempo de recuperación inversa de un diodo es t, = 5 ws y la velocidad de caída de la corriente 
del diodo es di/dt = 800 A/ps. Si el factor de suavidad es SF = 0.5, determine (a) la carga almace- 
nada Opp y (b) la corriente inversa pico Igp. 
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2.3 El tiempo de recuperación inversa de un diodo es t, = 5 us y el factor de suavidad es SF = 0.5. 
Trace (a) la carga almacenada Org y (b) la corriente inversa pico [gr contra la velocidad de caída 
de la corriente de diodo de 100 A/ys a 1 kA/ws con un incremento de 100 A/ps. 

2.4 Los valores medidos de un diodo a una temperatura de 25%C son 


Vp = 1.0 V con Ip = 50 A 
= 1.5 V con Ip = 600 A 


Determine (a) el coeficiente de emisión n, y (b) la corriente de fuga J,. 
2.5 Los valores medidos de un diodo a una temperatura de 25°C son 


Vp = 1.2 V con Ip = 100 A 
Vp = 1.6 V con Ip = 1500 A 


Determine (a) el coeficiente de emisión n, y (b) la corriente de fuga Js. 

2.6 Dos diodos se conectan en serie como se muestra en la figura 2.11 y el voltaje a través de cada uno 
se mantiene igual al conectar un resistor que comparte el voltaje, de tal modo que Vp; = Vp2 = 
2000 V y R¡ = 100 KQ. Las características v-i de los diodos se muestran en la figura P2.6. Determine 
las corrientes de fuga de cada diodo y la resistencia R; a través del diodo Dp. 
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2.7 Dos diodos se conectan en serie como se muestra en la figura 2.11a y el voltaje a través de cada uno 
se mantiene igual conectando resistores que comparten el voltaje, de tal modo que Vp; = Vp2 = 
2.2 kV y Rı = 100 KQ. Las características v-i de los diodos se muestran en la figura P2.6. Determine 
las corrientes de fuga de cada diodo y la resistencia Ra a través del diodo Dp. 

2.8 Dos diodos se conectan en paralelo y la caída de voltaje directo a través de cada diodo es de 1.5 V. 
Las características v-i de los diodos se muestran en la figura P2.6. Determine las corrientes en sen- 
tido directo a través de cada diodo. 
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2.9 Dos diodos se conectan en paralelo y la caída de voltaje directo a través de cada uno es de 2.0 V. Las 
características v-i de los diodos se muestran en la figura P2.6. Determine las corrientes en sentido 
directo a través de cada diodo. 

2.10 Dos diodos se conectan en paralelo como se muestra en la figura 2.14a, con resistores que compar- 
ten corriente. Las características v-i de los diodos se muestran en la figura P2.6. La corriente total 
es Ir = 200 A. El voltaje a través de un diodo y su resistencia es v = 2.5 V. Determine los valores de 
las resistencias Ry y R3 si los diodos comparten la corriente por igual. 

2.11 Dos diodos se conectan en paralelo como se muestra en la figura 2.14a con resistores que compar- 
ten corriente. Las características v-i se muestran en la figura P2.6. La corriente total es Jr = 300 A. 
El voltaje a través de un diodo y su resistencia es vp = 2.8 V. Determine los valores de las resisten- 
cias R4 y Rz si los diodos comparten por igual la corriente total. 

2.12 Dos diodos se conectan en serie como se muestra en la figura 2.11a. La resistencia a través de los 
diodos es Ry = Rp = 10 KQ. El voltaje de entrada de cd es 5 kV. Las corrientes de fuga son Js; = 
25 mA e Is = 40 mA. Determine el voltaje a través de los diodos. 

2.13 Dos diodos se conectan en serie como se muestra en la figura 2.11a. Las resistencias a través de los 
diodos son Ry = R = 50 KQ. El voltaje de entrada de cd es 10 kV. Las corrientes de fuga son Is; = 
20 mA e Is = 30 mA. Determine el voltaje a través de los diodos. 

2.14 Las formas de onda de la corriente de un capacitor se muestran en la figura P2.14. Determine las 
capacidades de corriente promedio, media cuadrática (rms) y pico del capacitor. Suponga J, = 
500 A de semionda senoidal. 


iA 
F peers 


ti =100us f, = 250 Hz 
h = 300 ps 
tz = 500 ps 


200 


FIGURA P2.14 


2.15 La forma de onda de la corriente de un diodo se muestra en la figura P2.15. Determine las capaci- 
dades de corriente, promedio, media cuadrática (rms), y pico del diodo. Suponga Ip = 500 A de una 
semionda senoidal. 


ti = 100 us f, = 500 Hz 
ty = 300 jus 
tz = 500 jus 


FIGURA P2.15 


2.16 La forma de onda de la corriente a través de un diodo se muestra en la figura P2.15. Si la corriente 
rms es Jp = 120 A, determine la corriente pico Ip y la corriente promedio prom del diodo. 

2.17 La forma de onda de la corriente a través de un diodo se muestra en la figura P2.15. Si la corriente 
promedio es [prom = 100 A, determine la corriente pico Z, y la corriente rms [rms del diodo. 

2.18 En la figura P2.18 se muestran las formas de onda de la corriente que fluye a través de un diodo. 
Determine las capacidades de corriente promedio, rms, y pico del diodo. Suponga J, = 300 A con 
una semionda senoidal de 150 A (pico). 
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2.19 


2.20 


2.21 


2.22 


2.23 


2.24 


2.25 


2.26 


lav t = 100 pus, t = 200 ps, 
t, = 400 ps, ty = 800 ps, t5 = 1 ms 
f, = 250 Hz 


150 
100 ===== eee 
E t t t t t 1 ‘ 
1 2 3 4 5 T.== 
e 
FIGURA P2.18 


En la figura P2.18 se muestran las formas de onda de la corriente que fluye a través de un diodo. 
Determine las capacidades de corriente promedio, rms, y pico del diodo. Suponga J, = 150 A sin 
una semionda senoidal. 

En la figura P2.18 se muestran las formas de onda de la corriente que fluye a través de un diodo. Si 
la corriente rms es [ps = 180 A, determine la corriente pico Ip y la corriente promedio /prom del 
diodo. 

En la figura P2.18 se muestran las formas de onda de la corriente que fluye a través de un diodo. Si 
la corriente rms es [prom = 180 A, determine la corriente pico Zp y la corriente rms [rms del diodo. 
El circuito de diodo que se muestra en la figura 2.15a tiene Vs = 220 V, R = 4.7 Q y C= 10 uF. El 
capacitor tiene un voltaje inicial de Vco (t = 0) = 0. Si el interruptor se cierra en el instante t = 0, 
determine (a) la corriente pico del diodo; (b) la energía disipada en el resistor R, y (c) el voltaje del 
capacitor en el instante t = 2 ps. 

En la figura P2.23 se muestra un circuito de diodo con R = 22 Q y C = 10 pF. Si el interruptor $; se 
cierra en el instante t = 0, determine la expresión para el voltaje a través del capacitor y la energía 
perdida en el circuito. 


C R 
Aew 
iy Veo = 220 
Si Dı 
FIGURA P2.23 O DI 


El circuito RL de diodo que se muestra en la figura 2.17a tiene Vs = 110 V, R= 4.70, y L = 4.5 mH. 
El inductor no tiene corriente inicial. Si el interruptor S4 se cierra en el instante t = 0, determine (a) la 
corriente estable del diodo; (b) la energia almacenada en el inductor L, y (c) la di/dt inicial. 

El circuito RL de diodo que se muestra en la figura 2.17a tiene Vs = 220 V, R = 4.70, y L = 6.5 mH. 
El inductor no tiene corriente inicial. Si el interruptor Sj se cierra en el instante t = 0, determine (a) la 
corriente estable del diodo; (b) la energía almacenada en el inductor L, y (c) la di/dt inicial. 

En la figura 2.26 se muestra un circuito de diodo con R = 10 Q, L = 5 mH, y V, = 220 V. Si una co- 
rriente de carga de 10 A fluye a través del diodo D,,, de conducción libre y el interruptor Sj se cierra 
en el instante ¢ = 0, determine la expresión para la corriente i que fluye a través del interruptor. 


+0 
~ 

ll 
o 


XS 


T 10A 


FIGURA P2.26 o 
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2.27 Si el inductor del circuito que se muestra en la figura 2.18 tiene una corriente inicial de Jp, determine 


la expresión para el voltaje a través del capacitor. 


2.28 Si el interruptor S; de la figura P2.28 se cierra en el instante t = 0, determine la expresión para 


2.29 


2.30 


2.31 
2.32 
2.33 
2.34 


2.35 


2.36 


(a) la corriente i(t) que fluye a través del interruptor, y (b) la velocidad de subida di/dt de la co- 
rriente. (c) Trace las curvas de i(t) y di/dt. (d) ¿Cuál es el valor de la velocidad di/dt inicial? Para la 
figura P2.28e, determine únicamente la velocidad di/dt inicial. 


Sy Sy R Sy R 
o oo > oo} AWN oo} >—MNN 
+ ¢=0° + 


(a) (b) (c) 
Sy S1 L; 
= oo} Di oo} DY 
+i ¢=0" D + t=0 20 yH H=050 
+ L + . 
Yọ =y, ) V= y, za 
L cp E | L, = 10 pH 


(d) (e) 


FIGURA P2.28 


El circuito de diodo con una carga LC que se muestra en la figura 2.18a tiene un voltaje inicial Ve 
(t = 0) = 0, en el capacitor, voltaje de alimentación de cd Vs = 110 V, capacitancia C = 10 uF e in- 
ductancia L = 50 uH. Si el interruptor S; se cierra en el instante t = 0, determine (a) la corriente pico 
a través del diodo; (b) el tiempo de conducción del diodo, y (c) el voltaje estable final en el capacitor. 
El circuito de segundo grado de la figura 2.20 tiene un voltaje de fuente V, = 220 V, inductancia 
L = 5 mH, capacitancia C = 10 pF, y resistencia R = 22 Q. El voltaje inicial del capacitor es Vg = 
50 V. Si el interruptor se cierra en el instante t = 0, determine (a) una expresión para la corriente, y 
(b) el tiempo de conducción del diodo. (e) Trace una curva de i(t). 

Repita el ejemplo 2.7 si L = 4 pH. 

Repita el ejemplo 2.7 si C = 0.5 pF. 

Repita el ejemplo 2.7 si R = 16 Q. 

En la figura 2.24a la resistencia es insignificante (R = 0), el voltaje de fuente es Vs; = 110 V (cons- 
tante de tiempo), y la inductancia de la carga es L = 1 mH. (a) Trace la forma de onda de la co- 
rriente si el interruptor $4 se cierra durante el instante t, = 100 us y luego se abre. (b) Determine la 
energía final almacenada en el inductor de la carga L. 

En el circuito de recuperación de energía de la figura 2.26a, la inductancia magnetizante del trans- 
formador es L, = 150 pH, N; = 10, y Nz = 200. Las inductancias y resistencias de fuga del transfor- 
mador son insignificantes. El voltaje de fuente es V, = 200 V y no hay corriente inicial en el circuito. 
Si el interruptor S, se cierra durante el instante t} = 100 ps y luego se abre, determine (a) el voltaje 
inverso del diodo D4; (b) calcule la corriente pico del primario; (e) calcule la corriente pico en el 
secundario; (d) determine el tiempo durante el cual el diodo D4 conduce, y (e) determine la energía 
suministrada por la fuente. 

Repita el ejemplo 2.9 si L = 450 uH. 
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2.37 Repita el ejemplo 2.9 si Ny = 10 y Nz = 10. 

2.38 Repita el ejemplo 2.9 si Ny = 10 y Nz = 1000. 

2.39 En la figura P2.39 se muestra un circuito de diodo donde la corriente de carga fluye por la carga 
a través del diodo Dm. Si el interruptor S; se cierra en el instante t = 0, determine (a) expresiones 
para v(t), ic(t) e ig(t); (b) el tiempo t cuando el diodo deja de conducir; (e) el tiempo fq cuando el 
voltaje a través del capacitor se vuelve cero, y (d) el tiempo requerido para recargar el voltaje de 
suministro V,. 


FIGURA P2.39 
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TULO 3 


Diodos rectificadores 


Al concluir este capitulo los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente 


Enumerar los tipos de diodos rectificadores, así como sus ventajas y desventajas. 

Explicar el funcionamiento y características de los diodos rectificadores. 

Enumerar y calcular los parámetros de desempeño de los diodos rectificadores. 

Analizar y diseñar circuitos de diodos rectificadores. 

Evaluar el desempeño de diodos rectificadores mediante simulaciones SPICE. 

Determinar los efectos de la inductancia de carga en la corriente que circula a través de la carga. 
Determinar los componentes de Fourier de las salidas del rectificador. 

Diseñar filtros de salida para diodos rectificadores. 

Determinar los efectos de las inductancias de fuente en el voltaje de salida del rectificador. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos 


Significado 


I(prom); ID(rms) 


Corrientes promedio y rms de diodo, respectivamente 


Lia To(rms) Corrientes promedio y rms de salida, respectivamente 

LL, Corrientes rms en el primario y secundario de un transformador de entrada, 
respectivamente 

Pa; Pa Potencias de salida de cd y ca, respectivamente 

RF; TUF; PF Factor de rizo de salida, factor de utilización del transformador, y factor 


de potencia, respectivamente 


vp(t); ip(t) 


Voltaje y corriente de diodo instantáneos, respectivamente 


v(t); Vo(t); v(t) 


Voltajes de alimentación de entrada, salida, y rizo, respectivamente 


Vi Vo(prom); Vo(rms) 


Voltajes de salida pico, promedio, y rms, respectivamente 


Vapp); Vry Vrams) 
n; Vp; Vs 


Voltajes de salida pico a pico, pico, y rms, respetivamente 


Relación de vueltas del transformador, voltaje rms en el primario, y voltaje 
en el secundario, respectivamente 
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3.2 
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INTRODUCCIÓN 


Los diodos tienen un amplio uso en rectificadores. Un rectificador es un circuito que convierte 
una señal de ca en una señal unidireccional. Un rectificador es un tipo de convertidor de ca a 
cd. Un rectificador también puede considerarse como un convertidor de valor absoluto. Si v, es 
un voltaje de entrada de ca, la forma de onda del voltaje de salida v, tendría la misma forma, 
pero la parte negativa aparecerá como un valor positivo. Es decir, v, = |vs|. Dependiendo del 
tipo de alimentación de entrada, los rectificadores se clasifican en dos tipos: (1) monofásicos 
y (2) trifásicos. Un rectificador monofásico puede ser de media onda o de onda completa. Un 
rectificador monofásico de media onda es el tipo más sencillo, pero no se suele utilizar en apli- 
caciones industriales. En función de su sencillez los diodos se consideran ideales. Por “ideal” 
queremos decir que el tiempo de recuperación inversa t, y la caída de voltaje en sentido directo 
Vp son insignificantes. Es decir, t, = 0 y Vp = 0. 


PARÁMETROS DE DESEMPEÑO 


Aunque el voltaje de salida del rectificador que se muestra en la figura 3.1a debiera ser ideal- 
mente una cd pura, la salida de un rectificador práctico contiene armónicos o rizos, como se 
muestra en la figura 3.1b. Un rectificador es un procesador de potencia que debe producir un 
voltaje de salida de cd con una cantidad mínima de contenido de armónicos. Al mismo tiempo, 
debe mantener la corriente de entrada lo más senoidal posible y en fase con el voltaje de en- 
trada, de modo que el factor de potencia sea casi la unidad. La calidad de procesamiento de 
la potencia de un rectificador requiere la determinación del contenido de armónicos de la co- 
rriente de entrada, el voltaje de salida y la corriente de salida. Podemos utilizar las expansiones 
en serie de Fourier para determinar el contenido de armónicos de voltajes y corrientes. Por lo 
común, el desempeño de un rectificador se evalúa en función de los siguientes parámetros: 


El valor promedio del voltaje de salida (o de carga), Veg 
El valor promedio de la corriente de salida (o de carga), Iq 
La potencia de cd de salida 


Poa = Vaka (3.1) 


salida con rizo 


CA 


CD 


(a) rectificador (b) Voltaje de salida 


FIGURA 3.1 


Relación de entrada y salida de un rectificador. 
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El valor de la raíz media cuadrática (rms) del voltaje de salida, Vims 
El valor rms de la corriente /,,,, de salida 
La potencia de salida de ca 


Pea = VimsLrms (3.2) 


La eficiencia (o relación de rectificación) de un rectificador, la cual es una cifra de mérito 
y nos permite comparar la eficacia, se define como 


Pod 
N P.. (3.3) 

Observemos que y no es la eficiencia de potencia. Es la eficiencia de conversión, la cual 
mide la calidad de la forma de onda de salida. Para una salida de cd pura, la eficiencia de conver- 
sión sería la unidad. 

Se puede considerar que el voltaje de salida consta de dos componentes: (1) el valor de cd 
y (2) el componente de ca o rizo. 

El valor eficaz (rms) del componente de ca del voltaje de salida es 


Vea = V Ve z Ven (3.4) 


El factor de forma, el cual mide la forma del voltaje de salida, es 


Vims 
FF = — 3.5) 
Vea ( 
El factor de rizo, el cual mide el contenido de rizo, se define como 
Vea 
RF =-= 3.6 
Va (3.6) 


Sustituyendo la ecuación (3.4) en la ecuación (3.6), el factor de rizo se expresa como 


(RE) = (Yas) 1 = VFF -1 (3.7) 


Vea 


El factor de utilización del transformador se define como 


Pea 


TUF) = 
OE) 


(3.8) 


donde V, e J, son el voltaje rms y la corriente rms del secundario del transformador, respectiva- 
mente. La potencia de entrada se puede determinar de forma aproximada igualando la poten- 
cia de entrada con la potencia de ca de salida. Es decir, el factor de potencia está relacionado 


or 
p Po, 
VL, 


(PF) = (3.9) 

El factor de cresta (CF), el cual mide la corriente de entrada pico I,/picg) comparada con 
su valor rms /,, suele ser de interés para especificar las capacidades de corriente pico de dis- 
positivos y componentes. El CF de la corriente de entrada se define como 


Ly(pico) 


(CF) = T. 


(3.10) 
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Puntos clave de la sección 3.2 


e El desempeño de un rectificador que ciertos parámetros miden es deficiente. La corriente 
a través de la carga se puede hacer continua agregando un inductor y un diodo de conduc- 
ción libre. El voltaje de salida es discontinuo y contiene armónicos que son múltiplos de la 
frecuencia de alimentación. 


3.3 RECTIFICADORES MONOFÁSICOS DE MEDIA ONDA 


En la figura 3.2a se muestra un circuito rectificador de onda completa con un transformador 
con derivación central. Durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada, el diodo D, 
conduce y el diodo D; está en condición de bloqueo. El voltaje de entrada aparece a través de 
la carga. Durante el medio ciclo negativo del voltaje de entrada, el diodo D, conduce mientras 
que el diodo D4 está en condición de bloqueo. La parte negativa del voltaje de entrada aparece 
a través de la carga como un voltaje positivo. En la figura 3.2b se muestra la forma de onda del 
voltaje de salida a lo largo de un ciclo completo. Como no hay corriente directa que fluya a 
través del transformador, no hay ningún problema de saturación del núcleo del transformador. 
El voltaje de salida promedio es 


T/2 2V, 
Va = — J V,, sen wt dt = a = 0.6366V,, (3.11) 
0 


ies = 
|+ pı -| 0 i wt 


+0 
2 


e 


_ D, 
o Dt 


|+ Up) -| 


(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 


FIGURA 3.2 


Rectificador de onda completa con trasformador con derivación central. 
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(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 

FIGURA 3.3 


Rectificador de onda completa. 


En lugar de utilizar un transformador con derivación central podríamos utilizar cuatro 
diodos, como se muestra en la figura 3.3a. Durante el medio ciclo positivo del voltaje de en- 
trada la potencia se abastece a la carga a través de los diodos D, y D>. Durante el ciclo negativo 
los diodos D3 y D4 conducen. La forma de onda del voltaje de salida se muestra en la figura 
3.3b y es similar a la de la figura 3.2b. El voltaje inverso pico de un diodo es sólo V,,,. Este cir- 
cuito se conoce como rectificador de onda completa o puente rectificador, y comúnmente se 
utiliza en aplicaciones industriales [1, 2]. 

En la tabla 3.1 se enumeran algunas de las ventajas y desventajas de los circuitos de las 
figuras 3.2 y 3.3. 


TABLA 3.1 Ventajas y desventajas de rectificadores en puente y de derivación central 
Ventaja Desventajas 
Transformador Sencillo, sólo dos diodos Abastecimiento de potencia bajo limitado, menos 


con derivación 
central 


Rectificador en 
puente o puente 
rectificador 


La frecuencia de rizo es dos 
veces la frecuencia de suministro 


Proporciona aislamiento 
eléctrico 


Adecuado para aplicaciones 
industriales hasta de 100 kW 


La frecuencia de rizo es dos 
veces la frecuencia de suministro 


Sencillo de usar en unidades 
comercialmente disponibles 


de 100 W 


Costo incrementado debido al transformador con 
derivación central 


La corriente directa que fluye a través de cada 
lado del secundario incrementará el costo y el 
tamaño del transformador 


La carga no puede conectarse a tierra sin un 
transformador en el lado de salida 


Aunque no se requiere un transformador en el 
lado de entrada para que el rectificador funcione, 
se suele conectar uno para aislar eléctricamente 
la carga que proviene de la fuente de suministro 
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Ejemplo 3.1 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un rectificador de onda 
completa con un transformador con derivación central 


Si el rectificador de la figura 3.2a tiene una carga puramente resistiva R, determine (a) la eficiencia; 
(b) el FF; (c) el RF; (d) el TUF; (e) el Ply del diodo Dj; (f) el CF de la corriente de entrada, y (g) el factor 
de potencia de entrada PF. 


Solución 
Con la ecuación (3.11), el voltaje de salida promedio es 


2Vin 
Vig ==” = 0.6366V,, 
T 


y la corriente de la carga promedio es 


Vea _ 0.6366V,, 
R R 


ka = 


Los valores rms del voltaje y de la corriente de salida son 


2 T/2 5 1/2 V. 
Vins =| Z Vin tr dt} = — =0.707V,, 
rm: | T n ( sen w ) V2 

Vms  0.707V 
lng = R = R 


Con la ecuación (3.1) Pog = (0.6366V,,,)?R, y con la ecuación (3.2) Pog = (0.707V,)°R 


a. Con la ecuación (3.3), la eficiencia y = (0.63366V „)?/(0.707V m)? = 81% 
b. Con la ecuación (3.5), el factor de forma FF = 0.707V,,,/0.6366V,,, = 1.11 
Con la ecuación 3.7, el factor de rizo RF = V1.1? — 1 = 0.482 o 48.2%. 


El voltaje rms del secundario del transformador V, = V,,/V2 = 0.707V,,. El valor rms de la 
corriente en el secundario del transformador J, = 0.5V,,,/R. La capacidad volts-amperes (VA, 
del inglés volt-ampere) del transformador, VA = VXV, = V2 x 0.707V,, X 0.5V,,/R. Con la 
ecuación (3.8), 


o 


2 


2 
TUF = Deseo = 0.81064 = 81.06% 


V2 x 0.707 x 0.5 


. El voltaje de bloqueo inverso pico, PIV = 2V, 
f. Íspico) = Vm/R € I; = 0.707V,,/R. El CF de la corriente de entrada es CF = Ispicols = 


1/0.707 = V2. 
g. El PF de entrada para una carga resistiva se calcula con 


Po 0.707? 
VA V2 x 0.707 x 0.5 


PF 1.0 


Nota: 1/TUF = 1/0.81064 = 1.136 significa que el transformador de entrada, si lo hay, debe ser 1.75 
veces mas grande que cuando se utiliza para suministrar potencia a partir de un voltaje senoidal de ca. El 
rectificador tiene un RF de 48.2% y una eficiencia de rectificación de 81%. 
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Ejemplo 3.2 Cómo determinar la serie de Fourier del voltaje de salida para un rectificador de 
onda completa 


3.4 


El rectificador de la figura 3.3a tiene una carga RL. Use el método de la serie de Fourier para obtener 
expresiones para el voltaje de salida v(t). 


Solución 


El voltaje de salida del rectificador se puede describir por una serie de Fourier (la cual se repasa en el 
Apéndice E) como sigue 


00 
v(t) = Vea + = (a, cos not + b, sen not) 
n=2,4,... 


donde 


Va = [mo aco = 2 fy, u= 
d >» i vo(t) Ai oe m SEN w (wt) = m 


T 


Qa T 
2 
An = a v cos nwt d(wt) = a Vin Sen wt cos Not d(wt) 
TJo To 


S = 2, 4, 6 
2 =D +0 conn =2,4,6,... 


=0 conn =1,3,5,... 


Wa 


T 


27 T 
2 
by = a) v sen not d(wt) = al V,, sen wt sen not d(wt) — 0 
TS 0 TJo 


Sustituyendo los valores de a, y bņ, la expresión para el voltaje de salida es 


2 aa o 3.12 
= 3, CS wt — isa COS wt — 35m COS wt — (3.12) 


Nota: La salida de un rectificador de onda completa contiene sólo armónicos pares y el 
segundo armónico es el más dominante, y su frecuencia es 2f(= 120 Hz). El voltaje de salida en 
la ecuación (3.12) se puede derivar mediante una multiplicación de espectro de la función de 
conmutación, lo cual se explica en el Apéndice C. 


Puntos clave de la sección 3.3 


e Hay dos tipos de rectificadores monofásicos: transformador con derivación central y de 
puente de diodos. Su desempeño es casi idéntico, excepto que la corriente del secundario 
a través del transformador con derivación central es unidireccional (cd) y requiere una 
mayor capacidad de VA (volts-amperes). El tipo de derivación central se utiliza en apli- 
caciones de menos de 100 W y rectificador con base en puente de diodos se utiliza en 
aplicaciones que van de 100 W a 100 kW. El voltaje de salida de los rectificadores contiene 
armónicos cuyas frecuencias son múltiplos de 2f (dos veces la frecuencia de suministro). 


RECTIFICADOR MONOFÁSICO DE ONDA COMPLETA CON CARGA RL 


Con una carga resistiva, la corriente a través de ésta es idéntica en su forma al voltaje de salida. 
En la práctica, la mayoría de las cargas son inductivas hasta cierto grado y la corriente a través 
de la carga depende de su resistencia R e inductancia L, como se muestra en la figura 3.4a. 
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i, 
+ 

Vs 

(a) Circuito (b) Formas de onda 
(c) Corriente de línea de alimentación 
Vo = Vm sen (wt — a) 
0 a B a B 
(d) Corriente discontinua 

FIGURA 3.4 


Rectificador con base en puente de diodos completo con carga RL. 
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Se agrega una batería de voltaje E para desarrollar ecuaciones generalizadas. Si v, = V,, sen wt = 
V2 V, sen wt es el voltaje de entrada, la corriente ig de la carga se calcula con 


di 
Lo + Rip +E = |V2V,senot| con ip =0 


cuya solución es 


2V, E 
iy = 7 ~sen(wt — 0)| + Aje N — R (3.13) 


donde la impedancia de la carga Z = [R? + (w.Ly?]'2, ángulo de impedancia de la carga, 0 = tan”! 


(wL/R), y V, es el valor rms del voltaje de entrada. 
Caso 1: Corriente continua. Lo siguiente se muestra en la figura 3.4b. La constante A; 
en la ecuación (3.13) se puede determinar a partir de la condición: con wt = m, ig = lo. 


E  vV2V, 
A, (1 R Z ” sen o JeDa 


La sustitución de A, en la ecuación (3.13) da 


e NEW, E  v2V, 
lo == sen(wt — 0) +| Ip P 


E 
sen 9 estimo a (3.14) 


En una condición estable, i9(wt = 0) = ip(wt = m). Es decir, ¿p(wt = 0) = Jp. Aplicando esta 
condición tenemos el valor de J) como 
VZV, 1 + e (RIL) (al) E 


h = Z sen 0 LR R con h =0 (3.15) 


la cual, después de sustituir Jọ en la ecuación (3.14) y simplificar, da 


VZV, 


2 E 
lo = [sentor 9) 4 sen o en | ma 


1- e (RILNl0) 
con0 = (wf - 0) = Tei = 0 (3.16) 


La corriente rms del diodo se calcula con la ecuación (3.16) como sigue 


1 T ás 1/2 
ID(rms) = Bi 10 aw | 
0 


y entonces se puede determinar la corriente rms de salida combinando la corriente rms de cada 
diodo como sigue 


Lo(rms) = (hm) + Dham)” = V21, 


La corriente promedio del diodo también se determina con la ecuación (3.16) como sigue 


1 q 
Iba) = A io A(t) 
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Caso 2: Corriente discontinua a través de la carga. Esto se muestra en la figura 
3.4d. La corriente fluye a través de la carga sólo durante el periodo a < wt < B. Definamos 
x = EIV,, = E/V2V, como constante (emf) de la batería de carga, llamada relación de voltaje. 
Los diodos comienzan a conducir cuando wt = a dada por 


E 
a = sen !— = sen |(x) 
m 


Con ot = a, ig(wt) = 0 y la ecuación (3.13) da 


E  v2V, 
R Z 


Ay = | sen(a o) | ene 


la cual, después de sustituir en la ecuación (3.13), da la corriente de la carga 


V2V, E  v2V, E 
ip = 5 sen(wt — 0) + E a sen(a o) | ciao =R (3.17) 
Con wt = ß, la corriente decae a cero, e ig(wt = B) = 0, Es decir, 
V2V, E  v2V, E 
sen(B — 0) + E Z * sen(a o) | ee-e Ta 0 (3.18) 


Dividiendo la ecuación (3.18) entre V2V,/Z, y sustituyendo R/Z = cos 0 y wL/R = tan 0, 
obtenemos 


(a-B) Xx 


sen(a o ) ei = TT =0 


sen(B — 0) +( (3.19) 


cos(6) 


con esta ecuación transcendental se determina B mediante un método de solución iterativo (en- 
sayo y error). Comenzamos con B = 0, e incrementamos su valor en una muy pequeña cantidad 
hasta que el lado izquierdo de esta ecuación sea cero. 

Como ejemplo, se utilizó Mathcad para determinar el valor de B para 9 = 30°, 60°, y x = 0 
a 1. Los resultados se muestran en la tabla 3.2. Conforme x se incrementa, B se reduce. Con 
x = 1.0, los diodos no conducen y no fluye corriente. 

La corriente rms del diodo se determina con la ecuación (3.17) como sigue 


1 fB ; 1/2 
ID(rms) = Fal iĝ aon | 


La corriente promedio en el diodo también se determina con la ecuación (3.17) como sigue 


t f°. 
ID(prom) = >) lo d(ot) 


TABLA 3.2 Variaciones del ángulo f con la relación de voltaje, x 


Relación de voltaje, x 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0 
B para 0 = 30° 210 203 197 190 183 175 167 158 147 132 90 


B para O = 60° 244 234 225 215 205 194 183 171 157 138 90 
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Límite: Región discontinua/continua 


0.8 


0.6 


x(0) 0.4 


Relación de voltaje de la carga 


0.2 


0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 


0 
Ángulo de impedancia de la carga, radianes 


Nja 


FIGURA 3.5 


Límite de las regiones continua y discontinua para un rectificador monofásico. 


Condiciones límite. La condición para la corriente discontinua se determina estableciendo Jp 
igual a cero en la ecuación (3.15). 


AA 1+¢@@| E 
0 = sen(0) e 
1-06) R 
la cual se puede resolver para la relación de voltaje x = El( V2V) como 


T 


1 + al im) 
1 = el ian) 
La gráfica de la relación de voltaje x con el ángulo de impedancia 6 de la carga se muestra en la 


figura 3.5. El ángulo 6 de la carga no puede exceder de 77/2. El valor de x es 63.67% con 0 = 1.5567 
rad, 43.65% con 8 = 0.52308 rad (309), y 0% con 8 = 0. 


x(0): = | | sen(@) cos(0) (3.20) 


Ejemplo 3.3 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un rectificador de onda 
completa con una carga RL 


El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.4a tiene L = 6.5 mH, R = 2.5 Q, y E = 10 V. El 
voltaje de entrada es V, = 120 V a 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente estable Jp de la carga con wt = 0; 
(2) la corriente promedio del diodo [p(prom); (3) la corriente rms /p(rms) del diodo; (4) la corriente rms 
de salida Lo(rms) Y (5) el factor de potencia de entrada PF. (b) Use PSpice para trazar la gráfica de la co- 
rriente de salida instantánea ip. Suponga que los parámetros del diodo son IS = 2.22E — 15, BV = 1800 V. 
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Solución 


Diodos rectificadores 


No se sabe si la corriente de la carga es continua o discontinua. Suponga que es continua y prosiga con la 
solución. Si la suposición no es correcta, la corriente de la carga es cero y entonces considere el caso de 
una corriente discontinua. 


a. R=250,L=6.5mH,f= 60 Hz, w =21 X 60 = 377 rad/s, V, = 120 V, Z = [R? + (oLy]? = 
3.5 w, y 0 = tan !(wL/R) = 44.43°. 


1. 


2. 


3. 


4. 
5. 


Notas 


La corriente estable de la carga con wt = 0, Ig = 32.8 A. Como Jp > 0, la corriente es continua 
y la suposición es correcta. 
La integración numérica de ig en la ecuación (3.16) da la corriente promedio del diodo como 
ID(prom) = 19.61 A. 
Por integración numérica de i) entre los límites wt = 0 y 7, obtenemos la corriente rms del 
diodo como /p(rms) = 28.5 A. 
La corriente rms de salida Zo(rms) = V2I, = V2 x 28.50 = 40.3 A. 
La potencia de ca de la carga es Pa = Ins R = 40.3? X 2.5 = 4.06 kW. El factor de potencia 
de entrada es 

Pa 4061 X 10° 


ai = = 0.84 (ret 
Volims 120 x 40.3 (re raso) 


. ig tiene un valor mínimo de 25.2 en wt = 25.5° y un valor máximo de 51.46 A en wt = 125.5°. 


ig se hace 27.41 A en wt = 0 y 48.2 A en wt = 0 + ~v. Por consiguiente, el valor mínimo de 
ig Ocurre aproximadamente en wt = 0. 

La acción de conmutación de los diodos hace que las ecuaciones de corriente sean no linea- 
les. Un método numérico de solución de las corrientes de diodo es más eficiente que las téc- 
nicas clásicas. Se utiliza un programa Mathcad para determinar lo, [p(prom) € [D(rms) Mediante 
integración numérica. Se anima a los estudiantes a verificar los resultados de este ejemplo y 
apreciar la utilidad de la solución numérica, sobre todo al resolver ecuaciones no lineales de 
circuitos de diodo. 


o 


FIGURA 3.6 


Rectificador monofásico en configuración de puente de diodos 
para simulación con PSpice. 


b. En la figura 3.6 se muestra el rectificador monofásico en configuración de puente de diodos 
para simulación con PSpice. A continuación se aporta la lista del archivo del circuito: 
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Ejemplo 3.3 Rectificador monofásico con carga RL 


VS 1 0 SIN (0 169.7V 60HZ) 
L 5 6 6. 5MH 
3 5 25 
VX 6 4 DC 10V; Fuente de voltaje para medir la corriente de salida 
D1 2 3 DMOD ; Modelo de diodo 
D2 4 0 DMOD 
D3 0 3 DMOD 
D4 4 2 DMOD 
VY 1 2 oDC 
. MODEL DMOD D(IS=2.22E-15 BV=1800V) ; Parámetros del modelo de diodo 
. TRAN 1US 32MS 16.667MS ; Análisis transitorio 
. PROBE ; Postprocesador gráfico 
. END 


La figura 3.7 muestra la gráfica generada por PSpice de la corriente J de salida instan- 
tánea, la cual da J) = 31.83 A, comparada con el valor esperado de 32.8 A. Se utilizó un diodo 
Dbreak en la simulación con PSpice para especificar los parámetros del diodo. 


60A 


40 A 


20 A += 
12) I (VX) 
200 V 
100 V 
OV 
—100 V 
16 ms 18 ms 20 ms 22 ms 24 ms 26 ms 28 ms 30 ms 32 ms 
o V (3,4) Cl = 22.747 m, 50.179 
Time C2 = 16.667 m, 31.824 
dif = 6.0800 m, 18.355 
FIGURA 3.7 


Gráfica generada por PSpice del ejemplo 3.3 
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Puntos clave de la sección 3.4 


e Una carga inductiva puede hacer que la corriente de la carga sea continua. Existe un valor 
crítico del ángulo de impedancia 6 de la carga para un valor dado de la constante x de la 
carga emf para mantener continua la corriente de la carga. 


RECTIFICADOR MONOFÁSICO DE ONDA COMPLETA CON UNA CARGA ALTAMENTE 
INDUCTIVA 


Con una carga resistiva, la corriente de entrada del rectificador monofásico será una onda 
seno. Con una carga de inductor, la corriente de entrada se distorsionará como se muestra en 
la figura 3.4c. Si la carga es altamente inductiva, su corriente se mantendrá casi constante 
con una pequeña cantidad de contenido de rizo y la corriente de entrada será como una onda 
cuadrada. Consideremos las formas de onda de la figura 3.8, donde v, es el voltaje senoidal de 
entrada, i, es la corriente instantánea de entrada, e i es su componente fundamental. 

Si y es el ángulo entre los componentes fundamentales de la corriente y el voltaje de en- 
trada, b se conoce como ángulo de desplazamiento. El factor de desplazamiento se define como 


DF = cos q (3.21) 


El factor armónico (HE) de la corriente de entrada se define como 


Ê- B12 L\2 1/2 
HF El — a) ( >) 1] (3.22) 
Ts Ty 


donde Z, es el componente fundamental de la corriente de entrada /,. Tanto Z, como /, están 
expresadas en rms. El factor de potencia de entrada (PF) se define como 


PF 


_ Voels "E Ist 


VI, c a cos p (3.23) 


Vs 


Corriente de entrada 


Voltaje de entrada 


Componente fundamental 


FIGURA 3.8 


Formas de onda del voltaje y corriente de entrada. 
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Notas 


1. El HF mide la distorsión de una forma de onda y también se conoce como distorsión 
armónica total (THD) 

2. Si la corriente de entrada i, es puramente senoidal, Z = J; y el factor de potencia PF 
es igual al factor de desplazamiento DF. El ángulo de desplazamiento ġ se convierte en 
el ángulo de impedancia 9 = tan” !(wL/R) para una carga RL. 

3. El factor de desplazamiento DF a menudo se conoce como factor de potencia de des- 
plazamiento (DPF). 

4. Un rectificador ideal debe tener n = 100%, Vea = 0, RF = 0, TUF = 1, HF = THD 
Oy PF = DPF = 1. 


Ejemplo 3.4 Cómo determinar el factor de potencia de entrada de un rectificador de onda 
completa 


En la figura 3.9a se muestra un rectificador monofásico que abastece a una carga altamente 
inductiva como un motor de cd. La relación de vueltas del transformador es la unidad. La carga 
es tal que el motor extrae una corriente /, de la armadura sin rizos como se muestra en la figura 
3.9b. Determine (a) el HF de la corriente de entrada y (b) el PF de entrada del rectificador. 


Componente 
==“ fundamental 


O > ; 
+ + yi,=1, 
AD; KD; 
AD, D, O 
o - ‘ 
(a) Diagrama del circuito (b) Formas de onda 
FIGURA 3.9 


Rectificador de onda completa con un motor de cd como carga. 


Solución 
Por lo común un motor de cd es altamente inductivo y actúa como filtro al reducir la corriente de rizo de 
la carga. 


a. En la figura 3.9b se muestran las formas de onda de la corriente y del voltaje de entrada. La 
corriente de entrada se puede expresar en una serie de Fourier como sigue 
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00 
L(t) = La + by (a, cos not + b, sen not) 
n=1,3,... 


donde 


27 27 
Ia = zS i(t) d(ot) = l T L,d(ot) =0 


7 2m Jo 
1 2m 2 T 
An = ai i(t) cos not d(wt) = al I, cos not d(wt) = 0 
Tjo TJo 


a 


1 am 2 T AI 
b, == i(t) sen not d(wt) =— | 1,sennotd(wt) = — 
T 0 T 0 nT 


Sustituyendo los valores de a, y b,, la expresión para la corriente de entrada es 


: 4l, (sen wt  sen3wf  senSwt | 
ie eae 3 5 e 


(3.24) 


El valor rms del componente fundamental de la corriente de entrada es 


LS “a = 0.901, 
“av? E 


El valor rms de la corriente de entrada es 


ES 


Con la ecuación (3.22), 


1 Y 1/2 
HF = THD = (s a) 1 = 0.4843 o 48.43% 


b. El ángulo de desplazamiento = 0 y DF = cos ¢ = 1. Con la ecuación (3.23), el PF = (7,1/1,) cos Y 
= 0.90 (retraso). 


Puntos clave de la sección 3.5 


e El factor de potencia de entrada de un rectificador con carga resistiva es PF = 1.0 y PF = 
0.9 con una carga altamente inductiva. El factor de potencia dependerá de la carga induc- 
tiva y de la cantidad de distorsión de la corriente de entrada. 


3.6 RECTIFICADORES MULTIFÁSICOS EN ESTRELLA 


Hemos visto en la ecuación (3.11) que el voltaje de salida promedio que se podría obtener con 
rectificadores monofásicos de onda completa es 0.6366 V,,,, los cuales se utilizan en aplicaciones 
hasta un nivel de potencia de 15 kW. Para salidas de potencia mayores se utilizan rectificado- 
res trifásicos y polifásicos. La serie de Fourier del voltaje de salida dada por la ecuación (3.12) 
indica que la salida contiene armónicos y que la frecuencia del componente fundamental es dos 
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veces la frecuencia de la fuente (2f). En la práctica es usual utilizar un filtro para reducir el 
nivel de armónicos en la carga; el tamaño del filtro se reduce al aumentar la frecuencia de los 
armónicos. Además de la mayor salida de potencia de los rectificadores polifásicos, la frecuen- 
cia fundamental de los armónicos también se incrementa y es q veces la frecuencia de la fuente 
(qf). Este rectificador también se conoce como rectificador en estrella. 

El circuito del rectificador de la figura 3.2a se puede ampliar a múltiples fases al tener 
devanados multifásicos en el secundario del transformador como se muestra en la figura 
3.10a. Se puede considerar que este circuito se compone de q rectificadores monofásicos y de 
un tipo de media onda. El diodo k-ésimo conduce durante el periodo en que el voltaje de la 
fase k-ésima es más alto que el de otras fases. La figura 3.10b muestra las formas de onda de los 
voltajes y corrientes. El periodo de conducción de cada diodo es 277/q. 

En la figura 3.10b se observa que la corriente que fluye a través del devanado secundario 
es unidireccional y que contiene un componente de cd. Sólo un devanado secundario conduce 
corriente durante un tiempo particular, y por consiguiente el primario debe conectarse en delta 


V = V m sen ot D, 


(b) Formas de onda 


FIGURA 3.10 


Rectificadores polifásicos o multifásicos. 
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para eliminar el componente de cd en el lado de entrada del transformador. Así se minimiza el 
contenido armónico de la corriente de línea en el primario. 

Suponiendo una onda coseno desde 11/q hasta 27/q, el voltaje de salida promedio de un 
rectificador de q fases está dado por 


Tiq 
2 q T 
Va ==> V, td(wt) = V,,—sen— 3.25 
ae lady. cos wt d(wt) mz Sen a ( ) 
2 Tiq 1/2 
Va SS V?, cos? wt aon | 
2u/q Jo 
1 2 1/2 
= Vin He + y sen =) | (3.26) 


Si la carga es puramente resistiva, la corriente pico a través de un diodo es Im = Vm/R y pode- 
mos calcular el valor rms de una corriente de diodo (o corriente en el secundario de un trans- 


formador) como 
2 pue 1/2 
I, = B É, cos? wt don | 
27 J 4 


1 1 211 Vv, 
= A (Z +=sen z) | =. (3.27) 
mig 2 q R 


Ejemplo 3.5 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un rectificador trifásico 
en estrella 


Un rectificador trifásico en estrella tiene una carga puramente resistiva con R ohms. Determine (a) la 
eficiencia; (b) el FF; (c) el RF; (d) el factor TUF; (e) el PIV de cada diodo, y (d) la corriente pico a través 
de un diodo si el rectificador suministra una J. = 30 A a un voltaje de salida de V.4g = 140 V. 


Solución 
Para un rectificador trifásico q = 3 en las ecuaciones (3.25) a (3.27) 


a. Con la ecuación (3.25), Veg = 0.827V, e [cg = 0.827V,,/R. Con la ecuación (3.26), Vims = 
0.84068V,,, € Ims = 0.84068V,,,/R. Con la ecuación (3.1), Pea = (0.827V .?/R; con la ecuación 
(3.2), Poa = (0.84068V,,,)?/R, y con la ecuación (3.3), la eficiencia es 


(0.827V,,,)? 
e 


= ———_—~__ = 96.77% 
(0.84068V,,,)” 


b. Con la ecuación (3.5), el FF = 0.84068/0.827 = 1.0165 o 101.65%. 
e. Con la ecuación (3.7), el RF = V 1.0165? — 1 = 0.1824 = 18.24%. 


d. El voltaje rms del secundario del transformador, V, = V,,/V2 = 0.707V,,. Con la ecuación 
(3.27), la corriente rms del secundario del transformador es 


0.4854V,, 


I, = 0.48541, = 
Ss m R 
La capacidad de volts-amperes del transformador para q = 3 es 


0.4854V,, 
VA =3V,1, =3 X 0.707V, x ——— 
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Con la ecuación (3.8) 


2 
TUF = = = 0.6643 
3 X 0.707 X 0.4854 
2 
PF cess = 0.6844 


~ 3 xX 0.707 X 0.4854 


e. El voltaje inverso pico de cada diodo es igual al valor pico del voltaje línea a línea del secunda- 
rio. Los circuitos trifásicos se repasan en el Apéndice A. El voltaje de línea a línea es V3 veces 
el voltaje de fase y por consiguiente el PIV = V3 V,,. 


f. La corriente promedio a través de cada diodo es 


oe dls 1 m 
Ibro = = i I, cos wt d(wt) = In ur (3.28) 


Para q = 3, Ip(prom) = 0.2757Im. La corriente promedio a través de cada diodo es Ipprom) = 30/3 = 10 A 
y ésta da la corriente pico como J,,, = 10/0.2757 = 36.27 A. 


Ejemplo 3.6 Cómo determinar la serie de Fourier de un rectificador de q fases 
a. Exprese el voltaje de salida de un rectificador de q fases de la figura 3.10a en una serie de 
Fourier. 


b. Sig = 6, Vm = 170 V, y la frecuencia de alimentación es f = 60 Hz, determine el valor rms del 
armónico dominante y su frecuencia. 


Solución 
a. La figura 3.10b muestra las formas de onda para q pulsos y la frecuencia de la salida es q veces el 
componente fundamental (qf). Para determinar las constantes de la serie de Fourier integramos 
a partir de —11/q a 11/q y las constantes son 


b,=0 
1 viq 
a, = — V,, COS wt cos not d(wt) 
Tlq =T/q 
= Tn ea - 1)1/q] | sen[(n + ua 
T n-1 i n+1 


z qgV,, (n +1) sen[(n — 1)7/q] + (n — 1) sen[(n + 1)7/q] 


T n -1 


Después de simplificar se aplican las siguientes relaciones trigonométricas, 


sen(A + B) = sen A cos B + cos A sen B 


y 
sen(A — B) = sen A cos B — cos A sen B 
obtenemos 
24Vin 
An = 1 (» sen cos = — cos sent) (3.29) 
mín” — 1) q q q q 
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Para un rectificador con q pulsos por ciclo, los armónicos del voltaje de salida son: el q-ésimo, 
2q-ésimo, 3q-ésimo, y 4q-ésimo, y la ecuación (3.29) es válida para n = 0, 1q, 2q, 3q. El término 
sen(n1/q) = sen 7 = 0 y la ecuación es 


El componente de cd se determina con n = 0 y es 


Vea = > = mo sen” (3.30) 
T q 


la cual es igual a la ecuación (3.25). La serie de Fourier del voltaje de salida vg se expresa como 


00 


a 
v(t) = 24 SY a cos not 
2 n=q,2q,... 


Sustituyendo el valor de a,,, obtenemos 


E 2 


Vo = Va E (1 i cos “7 cos nor) (3.31) 
T q = q 


n=q,2q,... N 


b. Con q = 6, el voltaje de salida se expresa como 


2 2 
=0. E a eee, its test : 
v(t) = 0.9549V,, (1 35 098 bwt 143 005 12wt ) (3.32) 
El sexto armónico es el dominante. El valor rms de un voltaje senoidal es 1/V2 veces su magnitud 
pico, y el rms del sexto armónico es V¿, = 0.9549V,, X 2/(35 X V2) = 6.56 V y su frecuencia es fg = 
6f = 360 Hz. 


Puntos clave de la sección 3.6 


e Un rectificador polifásico incrementa la cantidad de componentes de cd y reduce la can- 
tidad de los componentes armónicos. El voltaje de salida de un rectificador de q fases 
contiene armónicos cuyas frecuencias son múltiplos de q (q veces la frecuencia de alimen- 
tación), qf. 


RECTIFICADORES TRIFÁSICOS 


Por lo común, un rectificador trifásico se utiliza en aplicaciones de alta potencia y se muestra 
en la figura 3.11. Éste es un rectificador de onda completa. Puede funcionar con o sin transfor- 
mador y produce rizos de seis pulsos en el voltaje de salida. Los diodos se numeran en orden de 
secuencias de conducción y cada uno conduce durante 120 grados. La secuencia de conducción 
de los diodos es Dı — D2, D3 — D2, D3 — Da, Ds — Da, Ds — Do, y Dı — Do. El par de diodos 
que están conduciendo son tal que el voltaje en sus terminales es el más positivo y el más nega- 
tivo. El voltaje de línea a línea es V3 veces el voltaje de fase de una fuente trifásica conectada 
en Y. La figura 3.12 muestra las formas de onda y los tiempos de conducción de los diodos [4]. 


Primario Secundario 


3.7 Rectificadores trifásicos 


FIGURA 3.11 


Rectificador trifásico . 
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FIGURA 3.12 


Formas de onda y tiempos de conducción de los diodos. 
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Si Vm es el valor pico del voltaje de fase, entonces los voltajes de fase instantáneos se 


describen como sigue 


Van = Vin sento) Vpn = Vm Sen(wt — 120% Ven = Vpn sen(wt — 240°) 


Como el voltaje de linea a línea se adelanta 30° al voltaje de fase, los voltajes instantáneos de 


línea a línea se describen como sigue 
Vab = V3 Vy sen(wt +30% vpe = V3 Vp sen(wt — 90°) 
Vea = V3 Vm sen(wt — 210°) 


El voltaje de salida promedio se determina como sigue 


7/6 
2 
Vig = el V3 Vin COS wt d(wt) 
-3V3 y = 1 6sav, 


donde V, es el voltaje de fase pico. El voltaje de salida rms es 


1/2 


2 7/6 
= ae?) 
Vons ef 3V ;, COS” wt don | 
1/2 
= G + ma Va = 1.6554V,, 
2 4a 


Si la carga es puramente resistiva, la corriente pico a través de un diodo es /,,, 


valor rms de la corriente en el diodo es 


4 7/6 A A 1/2 
ID(ms) = Fal I, COS” wt don | 
0 


; 1 m 1l 318 
= lm T 6 Jog 


= 0.55187, 


y el valor rms de la corriente en el secundario del transformador es, 


8 T/6 1/2 
I = =f É, cos? wt aw) | 
TJo 


=] É G gd sen) |" 
m T 6 2 6 


= 0.78047, 


donde /,,, es la corriente de línea pico en el secundario. 


(3.33) 


(3.34) 


= V3 V,/Ry el 


(3.35) 


(3.36) 


Para un rectificador trifásico q = 6, la ecuación (3.32) da el voltaje de salida instantáneo 


como 


2 2 
=0. + = of sens 
v(t) = 0 0540V (1 35 cos(6w!t) 143 cos(12f) ) 


(3.37) 
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Nota: Para incrementar el número de pulsos en los voltajes de salida a 12, se conectan en 
serie dos rectificadores trifásicos. La entrada a un rectificador es un secundario conectado 
en Y de un transformador, y la entrada al otro rectificador es un secundario conectado en delta 
de un transformador. 


Ejemplo 3.7 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un rectificador trifásico 


Un rectificador trifásico tiene una carga resistiva pura R. Determine (a) la eficiencia; (b) el FF; (c) el RF; 
(d) el TUF; (e) el voltaje inverso pico (PIV) de cada diodo, y (f) la corriente pico a través de un diodo. 
El rectificador suministra [¿¿ = 60 A a un voltaje de salida de Veq = 280.7 V y la frecuencia de la 
fuente es 60 Hz. 


Solución 


a. Con la ecuación (3.33), Veg = 1.654V,,, e Inq = 1.654V,,,/R. Con la ecuación (3.34), Vims = 
1.6554V € Lo(rms) = 1.654V,,/R. Con la ecuación (3.1), Pea = (1.654V,,,)°/R, con la ecuación 
(3.2), Pea = (1.654V m} IR y con la ecuación (3.3) la eficiencia es 

_ (1.654V,,)” 


=—— — 99.83% 
(1.6554V,,)? ý 


dd 


b. Con la ecuación (3.5) el FF = 1.6554/1.654 = 1.0008 = 100.08% 
ce. Con la ecuación (3.6), el RF = V 1.0008? — 1 = 0.04 = 4%. 


d. Con la ecuación (3.15), el voltaje rms del secundario del transformador es V, = 0.707V,,,. Con la 
ecuación (3.36), la corriente rms del secundario del transformador es 


Vin 
L = 0.78041, = 0.7804 x V3 > 


La capacidad VA del transformador, 


Vin 
VA = 3V,L, = 3 X 0.707Vm X 0.7804 X V3 F 


Con la ecuación (3.8), 


2 
TUF = Ee = 0.9542 
3 X V3 X 0.707 X 0.7804 


El factor de potencia de entrada es 


Pra 1.6554? 
VA 3x V3 x 0.707 x 0.7804 


PF = 0.956 (retraso) 


e. Con la ecuación (3.33), el voltaje pico de línea a neutro es V, = 280.7/1.654 = 169.7 V. El vol- 
taje inverso pico de cada diodo es igual al valor pico del voltaje de linea a linea del secundario, 
PIV = V3V,, = V3 X 169.7 = 293.9 V. 

f. La corriente promedio a través de cada diodo es 


4 7/6 


2 
logren) = =z, In 608 ot día) = In + sen + = 0.3183L, 


La corriente promedio a través de cada diodo es Ip(prom) = 60/3 = 20 A; por consiguiente, la corriente 
pico es Im = 20/0.3183 = 62.83 A. 
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Nota: Este rectificador ofrece desempeños considerablemente mejorados en compara- 
ción con los del rectificador polifásico de la figura 3.10 con seis pulsos. 


Puntos clave de la sección 3.7 


e Un rectificador trifásico ha mejorado considerablemente su desempeño en comparación 
con el de los rectificadores monofásicos. 


RECTIFICADOR TRIFÁSICO CONECTADO A UNA CARGA RL 


Las ecuaciones derivadas en la sección 3.4 se pueden aplicar para determinar la corriente de la 
carga de un rectificador trifásico con una carga RL (como se muestra en la figura 3.13). En 
la figura 3.12 se observa que el voltaje de salida es 


T 21 
vab = V2 Vp sen wt para 3 sors 


donde V,,, es el voltaje rms de entrada de línea a línea. La corriente en la carga se determina 
con 

diy 
— + Ri +E = [V2 V sen wt| para iy = 0 


L 
dt 


cuya solución tiene la forma 


E 


iy = sen(wt — D) + Aje RIN _ A (3.38) 


| V2V ap 
Z 
donde la impedancia de la carga Z = [R? + (wL)’] y el ángulo de impedancia de la carga 0 = 


tan !(wL/R). La constante A, en la ecuación (3.38) se determina a partir de la condición: con 
wt = 71/3, iy = Ip. 


A, = [x + AL sen( 7 0) [evens 
R Z 3 
4 i, 
Vy ig . . > 
|i = + 
ov AR A Ps APS RÌ 250 
Ley 6 
0 — + lp v 
© g ?2 ° 1215mH 
Vbn $3 
D D D 7 
Al Qe Avs A 2 V, 10V 
= oe > J 
5 


FIGURA 3.13 


Rectificador trifásico para simulación con PSpice. 
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La sustitución de A, en la ecuación (3.38) da 
v2V, E V2, E 

i = P sen(wt — 0) +| + > sen( 2 0) | esas -= 

Z R Z 3 R 


(3.39) 


1/3). Es decir, ig(wt = 27/3) = Ip. Aplicando esta 


En una condición estable, ip(wt = 27/3) = ig(wt 
condición obtenemos el valor de J) como 


V2V,, sen(27/3 — 0) — sen(1/3 — 0)e RHF) p 
h = 7 1 L o RIB) para h = 0 (3.40) 
la cual, después de sustituir en la ecuación (3.39) y simplificar, da 
V2Vap sen(27/3 — 0) — sen(1/3 — 0) 
E a (R/L)(m/3w-t) 
lo = Z sen(wt — 0) + 1 e RDA) e 
(3.41) 


para 1/3 = of = 27/3 y i = 0 


R 


La corriente rms en el diodo se determina con la ecuación (3.41) como 


2 21/3 A 1/2 
Tp (rms) = baa iĝ don 


y la corriente rms de salida se determina entonces combinando la corriente rms de cada diodo 


como 
Forms) = (bams) + Ib(rms) + Tams)? => Ad, 


La corriente promedio en el diodo también se determina con la ecuación (3.40) como 


2 27/3 
ID(prom) = AL lo d(wt) 


Condiciones límite: La condición de la discontinuidad de corriente se determina anulando la 


corriente J) en la ecuación (3.40) 
sen (2 ) sen(2 e) (Oe 
V2VaB 3 3 E 0 
z Ra 


>» 


E 


la cual se puede resolver para la relación de voltaje x = EMCV2V,s) como 


27 T -( T ) 
sen 3 0 sen 3 0 Je 5mo 
x(0): = z cos(0) (3.42) 
1 — elo) 
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Límite: Región discontinua/continua 


0.95 


x(0) 0.9 


Relación de voltaje de la carga 
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wia 


Angulo de impedancia de la carga, radianes 


FIGURA 3.14 


Límite de las regiones continua y discontinua para un rectificador trifásico. 


La gráfica de la relación de voltaje x en función del ángulo de impedancia 6 de la carga se mues- 
tra en la figura 3.14. El ángulo 6 de la carga no puede ser mayor que 7/2. El valor de x es de 
95.49% con 0 = 1.5598 rad, 95.03% con 8 = 0.52308(30°) y 86.68% con 0 = 0. 


Ejemplo 3.8 Como determinar los parámetros de desempeño de un rectificador trifásico con 
una carga RL 


El rectificador trifásico de onda completa de la figura 3.13 tiene una carga L = 1.5 mH, R = 2.5 Q, y 
E = 10 V. El voltaje de entrada de línea a línea es Vap = 208 V, 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente estable 
Ig de la carga con wt = 1/3; (2) la corriente promedio en el diodo Ip(promy (3) la corriente rms en el diodo 
ID(rmsy; (4) la corriente rms de salida Lo(rms) y (5) el factor de potencia de entrada PF. (b) Use PSpice para 
graficar la corriente instantánea de salida i,. Suponga los parámetros de diodo IS = 2.22E — 15, BV = 
1800 V. 


Solución 


a. R=250,L=15mH,f= 60 Hz, w = 2m X 60 = 377 rad/s, Vap = 208 V, Z = [R? + (oLy]? 
= 2.56 Q, y 0 = tan (oL/R) = 12.74". 
1. La corriente estable de carga con wt = 7/3, Iọ = 105.77 A. 
2. La integración numérica de ¡y en la ecuación (3.41) da la corriente promedio en el diodo 
como Ip(prom) = 36.09 A. Dado que Jy > 0, la corriente de carga es continua. 
3. Mediante la integración numérica de iĝ entre los límites wt = 1/3 y 27/3, obtenemos la 
corriente rms en el diodo como /p(rms) = 62.53 A. 
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4. La corriente rms de salida Ipams) = VW3lo(rms) = V3 X 62.53 = 108.31 A. 


5. La potencia de ca de la carga es Pac = taa = 108.32 x2.5 = 29.3 kW. El factor de po- 
tencia de entrada es 


Pu 29.3 x 10° 


PF = = 
3V2V Ibis)  3W2 X 120 X 62.53 


= 0.92 (retraso) 


b. La figura 3.13 muestra el rectificador trifásico para la simulación con PSpice. A continuación se 
da la lista del archivo del circuito: 


Ejemplo 3.8 Rectificador trifásico con carga RL 


VAN 8 0 SIN (0 169.7V 60HZ) 
VBN 2 0 SIN (0 169.7V 60HZ 0 O 120DEG) 
VCN 3 0 SIN (0 169.7V 60HZ 0 0 240DEG) 
L 6 7 1.5MH 
4 6 275 
VX do 5 DC 10V ; Fuente de voltaje para medir la corriente de salida 
VY 8 1 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
D1 1 4 DMOD ; Modelo de diodo 
D3 2 4 DMOD 
D5 3 4 DMOD 
D2 5 3 DMOD 
D4 5 1 DMOD 
D6 5 2 DMOD 
.MODEL DMOD D (IS=2.22E-15 BV=1800V) ; Parámetros del modelo de diodo 
. TRAN 10US 25MS 16.667MS 10US ; Analisis transitorio 
. PROBE ; Postprocesador grafico 
.options ITL5=0 abstol = 1.000n reltol = .01 vntol = 1.000m 


. END 


La figura 3.15 muestra la gráfica generada por PSpice de la corriente instantánea de salida ig, 
la cual da Jọ = 104.89 A, comparada con el valor esperado de 10.5.77 A. En la simulación con 
PSpice se utilizó un diodo Dbreak para incluir los parámetros de diodo especificados. 


Puntos clave de la sección 3.8 


e Una carga inductiva puede hacer que la corriente de la carga sea continua. El valor crítico 
de la constante de fuerza electromotriz (emf) de la carga x (= E/V,,) para un ángulo de 
impedancia de carga O dado es mayor que el de un rectificador monofásico; es decir, x = 
86.68% con 0 = 0. 

e Con una carga altamente inductiva, la corriente de entrada de un rectificador se trans- 
forma en una onda cuadrada de ca discontinua. 

e Por lo común, el rectificador trifásico se utiliza en aplicaciones industriales que van desde 
50 kW hasta megawatts. En la tabla 3.3 se presentan las comparaciones de rectificadores 
monofásicos y trifásicos. 
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112A 
108 A 
104A 
100 A + 
E, I (VX) 
300 V 
280 V 
260 V 
240 V 
16 ms 17 ms 18 ms 19 ms 20 ms 21 ms 22 ms 23 ms 24 ms 25 ms 
av (4,7) C1 = 18.062 m, 104.885 
Tiempo C2 = 19.892 m, 110.911 
dif = —1.8300 m, —6.0260 
FIGURA 3.15 
Gráfica generada por PSpice para el ejemplo 3.8. 
TABLA 3.3 Ventajas y desventajas de los rectificadores monofásicos y trifásicos 
Ventajas Desventajas 
Rectificador Produce más voltaje de salida y más La carga no se puede conectar a tierra sin 
trifásico salida de potencia, hasta megawatts un transformador en el lado de entrada 
La frecuencia de rizo es seis veces la Más costoso, debe utilizarse en aplicaciones 
frecuencia de alimentación y la salida que lo requieran 
contiene menos contenido de rizos 
El factor de potencia de entrada es 
más alto 
Rectificador Adecuado para aplicaciones indus- La carga no se puede conectar a tierra sin 
monofásico triales hasta de 100 kW un transformador en el lado de entrada 
La frecuencia de rizo es dos vecesla Aunque no se requiere un transformador en 
frecuencia de alimentación el lado de entrada para que funcione el rec- 
f : tificador, se suele conectar uno para aislar 
Sencillo de usar en unidades comer- P i 
; : eléctricamente la carga que proviene de la 
cialmente disponibles . oe 
alimentación 
3.9 RECTIFICADOR TRIFÁSICO CON CARGA ALTAMENTE INDUCTIVA 


Con una carga altamente inductiva, la corriente de la carga de un rectificador trifásico que apa- 
rece en la figura 3.11 será continua, con contenido insignificante de rizo. 
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En la figura 3.12 se muestra la forma de onda de la corriente de línea, la cual es simétrica 
con un ángulo (q = p/6) cuando el voltaje de fase se vuelve cero, no así cuando el voltaje de 
línea a línea vay se vuelve cero. Por consiguiente, para satisfacer la condición de f(x + 27) = f(x), 
la corriente de entrada se describe por 


Nn 


i( =I, para ao ot 5 

Tr 117 
(0) = —I, — = wo = — 
i) = -h para sors — 


la cual se expresa en una serie de Fourier como 
(À = La + Y (a, cos(not) + b, sen(nwt)) = Y c, sen(not + bn) 
n=1 n=1 


donde los coeficientes son 


1 271 1 271 
Ia = | i(t) d(wt) = a I, d(ot) = 0 
2T Jo 27 Ja 
2T a 


a, = al i(t) cos(nwt) d(ot) = T cos(nwt) d(ot) -fih cos(nut) dlon) =0 


6 


lla 


Un 


bn = O sen(nwt) d(wt) = ae sen(nwt) d(wt) — I I, sen(not) don 


6 


la cual, después de integrarla y simplificarla da b,, como 


-4I, nT nT _ 
b, = aa cos(rrnsen( > ) sen( 3 ) para n =1,5,7,11,13,... 


b, =0 para n =2,3,4,6,8,9, ... 


Al 
Cn = V (an)? +(b,)? = a cos(n7r)sen (=) sen (=) 


d, = arctan (2) =0 


n 


Por consiguiente, la serie de Fourier de la corriente de entrada está dada por 


0O 43L ES sen(Sot)  sen(7ot) 


On 1 5 7 
ES sen(11wf) | sen(13wt)  sen(17wt) o ) (3.43) 
11 13 17 
El valor rms de la corriente de entrada armónica n-ésima está dado por 
1, ai 2V2 nm 
o =— + =>" gen — 3.44 
In =e (ah + BB)? = sen (3.44) 
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El valor rms de la corriente fundamental es 


1, = y, =0.7797,, 
T 


2 57/6 1/2 2 
I, = | l É don | = mE = 0.81651, 
27 1/6 3 
I 2 1/2 T 2 1/2 
HF = ( >) 1 ( ) 1] = 0.3108 o 31.08% 
la 3 


DF = cos ġı = cos(0) = 1 


Tya 0.779 
PF = To = O8165 > 0.9549 


Nota: Si comparamos el PF con el del ejemplo 3.7, donde la carga es puramente resistiva, 
observamos que el PF de entrada depende del ángulo de la carga. Con una carga puramente 
resistiva, PF = 0.956. 


Puntos clave de la sección 3.9 


e Con una carga altamente inductiva, la corriente de entrada de un rectificador se trans- 
forma en una onda cuadrada de ca. El factor de potencia de entrada de un rectificador 
trifásico es 0.955, el cual es mayor que 0.9 en un rectificador monofásico. 


COMPARACIONES DE DIODOS RECTIFICADORES 


El objetivo de un rectificador es producir un voltaje de salida de ca a una potencia de salida 
de cd dada. Por consiguiente, es más conveniente expresar los parámetros de desempeño en 
función de Vq y Peq. Por ejemplo, la capacidad y relación de vueltas del transformador en un 
circuito de rectificador son fáciles de determinar si el voltaje rms de entrada al rectificador está 
en función del voltaje de salida requerido V.,. En la tabla 3.4 se resumen los parámetros impor- 
tantes [3]. Debido a sus méritos relativos, por lo común se usan los rectificadores monofásicos 
y trifásicos. 


Puntos clave de la sección 3.10 


e Los rectificadores monofásicos y trifásicos, cuyos méritos son relativos, por lo común se 
utilizan para conversión de ca a cd. 


DISEÑO DE UN CIRCUITO RECTIFICADOR 


El diseño de un rectificador conlleva determinar las capacidades de diodos semiconductores. 
Normalmente, las capacidades de diodos se especifican en función de la corriente promedio, la 
corriente rms, la corriente pico y el voltaje pico inverso. No existen procedimientos estándar de 
diseño, aunque se requiere determinar las formas de las corrientes y voltajes del diodo. 
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TABLA 3.4 Parámetros de desempeño de diodos rectificadores con una carga resistiva 


Rectificador monofásico Rectificador 
con transformador Rectificador de seis fases Rectificador 
Parámetros de desempeño de derivación central monofásico en estrella trifásico 


Voltaje inverso pico 

repetitivo, Very 3.14Vo4 1.57Veg 2.09 Vo4 1.05 Vea 
Voltaje rms de 

entrada por la pata del 


transformador, V, 1.11Vo4 1.11 Vea 0.74 Vo 0.428 Vo4 
Corriente promedio 

en el diodo, Ip(prom) 0.5024 0.504 0.1671.4 0.3331.4 
Corriente pico repetitiva 

en sentido directo, [pry 1.57L4 VST dca 6.28leq 3.14L04 
Corriente rms en el 

diodo, Ip(ms) 0.785 Ica 0.785 Tea 0.40914 0.579 ka 


Factor de forma 
de la corriente de 


diodo, Ip(rmsyLp(prom) 1.57 1.57 2.45 1.74 
Relación de rectificación, n 0.81 0.81 0.998 0.998 
Factor de forma, FF 1.11 1.11 1.0009 1.0009 
Factor de rizo, RF 0.482 0.482 0.042 0.042 
Capacidad del primario 

del transformador, VA 1.23P.4 1.23P.4 1.28Po4 1.05P.4 
Capacidad del secundario 

del transformador, VA 1.75 Peg 1.23P.4 1.81 Po4 1.05P og 
Frecuencia de rizo 

de salida, f. 2f; 2f; 6f, 6f, 


En las ecuaciones (3.12) y (3.37) observamos que la salida de los rectificadores contiene 
armónicos. Se pueden utilizar filtros para suavizar el voltaje de cd de salida del rectificador y 
éstos se conocen como filtros de cd. Por lo común los filtros de cd son del tipo £, C, y LC, como 
se muestra en la figura 3.16. Debido a la acción de rectificación, la corriente de entrada del 
rectificador también contiene armónicos y se utiliza un filtro de ca para eliminar algunos de los 
armónicos del sistema de alimentación. El filtro de ca suele ser del tipo LC, como se muestra 
en la figura 3.17. 

Normalmente, el diseño del filtro requiere determinar las magnitudes y frecuencias de 
los armónicos. Los pasos implicados en el diseño de rectificadores y filtros se explican con 
ejemplos. 


(a) (b) 


FIGURA 3.16 
Filtros de cd. 
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L; 
o AN o 
+ + 
v,¿= V,, sen ot C; Rectificador vo 
o | [o 
FIGURA 3.17 


Filtros de ca 


Ejemplo 3.9 Cómo determinar las capacidades de diodos a partir de sus corrientes 


Un rectificador trifásico alimenta una carga altamente inductiva de tal modo que la corriente promedio a 
través de la carga es Jeq = 60 A y el contenido de rizo es insignificante. Determine las capacidades de los 
diodos si el voltaje de línea a neutro de la fuente conectada en Y es de 120 V a 60 Hz. 


Solución 


En la figura 3.18 se muestran las corrientes a través de los diodos. La corriente promedio de un diodo es 
Iq = 60/3 = 20 A. La corriente rms es 


1 T 1/2 La 
= E] Pa aw) | aa = 34.64 A 
1/3 


El PIV = V3V,, = V3 X V2 X 120 = 294 V. 


TT] 
0 wt 
i x 2m T An Sa 2a 
d2 3 3 l 3 3 
l, ay j 
l MA 
0 wt 
l I | 
ig3 | I 
I, l 
l 
l 


Laa 


0 wt 


wt 


FIGURA 3.18 


Corriente a través de diodos. 


Nota: El factor de V2 se utiliza para convertir rms en valor pico. 
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Ejemplo 3.10 Como determinar las corrientes promedio y rms a través de un diodo a partir de 


las formas de onda 


La figura 3.19 muestra la corriente a través de un diodo. Determine (a) la corriente rms y (b) la corriente 
promedio a través del diodo si t, = 100 ps, f = 350 ps, t3 = 500 ps, f = 250 Hz, fs = 5 kHz, Im = 450 A, e 


I, = 150 A. 


Solucion 


a. El valor, rms se define como 


1 ti 3 1 5 1/2 
ID(ms) = B (In sen wt) dt + 7) P at 
0 h 


= (Ih +12)" 


donde w, = 27f, = 31,415.93 rad/s, t = m/w, = 100 ps y T = 1/f. 


1 fh 12 
ID1(ms) = B (In sen wt) dr! = ln A A 
0 


= 50.31 A 


1 t3 2 
1D2(rms) = Gi La ae) = LN fts - t) 
ti 


T 
= 29.05 A 


Sustituyendo las ecuaciones (3.46) y (3.47) en la ecuación (3.45), el valor rms es 


L ft, 12 
ID(ms) -| > + | 


= (50.32 + 29.057)'? = 58.09 A 


b. La corriente promedio se calcula a partir de 


1f" le i 
ID(prom) = 7/ (Ln sen wt) dt + al L dr! 


> Tp1 (prom) F ID2(prom) 


1 i = Im sen œt 


t 
T+k 


FIGURA 3.19 


Forma de onda de corriente. 


(3.45) 


(3.46) 


(3.47) 


(3.48) 
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donde 
ae _ Lf 
In = a (Ln sen w,t) dt = af (3.49) 
1 ts 
Ip = 7) L, dt = L,At = ty) (3.50) 
h 


Por consiguiente, la corriente promedio es 


TA 


L 
cd af, 


E Lf- b) = 7.16 +5.63 = 12.79 A 


Ejemplo 3.11 Cómo determinar la inductancia de la carga para limitar el contenido de 
corriente de rizo 


El rectificador monofásico se alimenta de una fuente de 120 V, 60 Hz. La resistencia de la carga es R = 
500 Q. Calcule el valor de un inductor en serie L que limita la corriente de rizo Icea a menos de 5% de Kq. 


Solución 
La impedancia de la carga 


Z =R +¡moL) = VR + (noL? [on (3.51) 
y 
6, = tan! as (3.52) 


y la corriente instantánea es 


4V n 1 1 
lð = La cos(2wt — 02) +7 cos(4wt — 64)... (3.53) 
nV R + (noLy? 3 15 
donde 
Le Vea = 2Vin 
d R mR 


La ecuación (3.53) da el valor rms de la corriente de rizo como 


AY 1? Y a 
Eos 2m[R enla) 2m [R E | 


Considerando sólo el armónico de menor orden (n = 2), tenemos 


4V mn 1 
Lea = 2 213 
Via VR” + (20L) 


Si se utiliza el valor de /.¿ y luego se simplifica, el factor de rizo es 


Te, 0.4714 
RF =“ = = 0.05 


la V1 +(QoLIRY 
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Con R = 5000 y f = 60 Hz, el valor de la inductancia se obtiene como 0.4714? = 0.05?[1 + (4 x 60 x 
aL/500)"] y esto da L = 6.22 H. 

En la ecuación (3.53) se ve que una inductancia en la carga ofrece una alta impedancia a las cor- 
rientes armónicas y actúa como un filtro al reducir los armónicos. Sin embargo, esta inductancia retarda 
la corriente de carga con respecto al voltaje de entrada, y en el caso del rectificador monofásico de media 
onda, se requiere un diodo de conducción libre para proporcionar una trayectoria para esta corriente 
inductiva. 


Ejemplo 3.12 Como determinar la capacitancia del filtro para limitar la cantidad de voltaje de 
rizo de salida 


Un rectificador monofásico se abastece de una fuente de 120 V, 60 Hz. La resistencia de la carga es R = 
500 Q. (a) Diseñe un filtro C de modo que el factor de rizo del voltaje de salida sea menor que 5%. (b) 
con el valor del capacitor C del inciso (a) calcule el voltaje promedio de la carga Vig. 


Solución 


a. Cuando el voltaje instantáneo v, en la figura 3.20a es mayor que el voltaje instantáneo del capa- 
citor vo, los diodos (D; y D2 o D3 y D4) conducen; entonces el capacitor se carga desde la fuente. 
Si el voltaje instantáneo de alimentación v, cae por debajo del voltaje instantáneo del capacitor 
Vo, los diodos (D; y D2 o D3 y D4) polarizan a la inversa y el capacitor C, se descarga a través de 
la resistencia de la carga Rz. El voltaje del capacitor v, varía entre un valor mínimo Vo(mín) y un 
valor máximo Vo(máx) lo cual se muestra en la figura 3.20b. 

El voltaje de rizo de salida, el cual es la diferencia entre el voltaje máximo Vo(máx) y el vol- 
taje mínimo Vo(mín) Se puede especificar de diferentes maneras, como se muestra en la tabla 3.5. 

Supongamos que t, es el tiempo de carga y que t4 es el tiempo de descarga del capacitor 
C.. El circuito equivalente durante el proceso de carga se muestra en la figura 3.20c. Durante 
el intervalo de carga, el capacitor se carga desde Vo(mín) hasta V,,. Supongamos que a un án- 
gulo a (rad/s), el voltaje de entrada que está cambiando a positivo es igual al voltaje mínimo 
del capacitor Vo(mín) al final de la descarga del capacitor. Conforme el voltaje de entrada sube 
senoidalmente desde 0 hasta V,,,, el ángulo a se puede determinar con 


ay 


Vo(mín) = Vmsen (a) o a = ser! V 
m 


(3.54) 


Al redefinir el origen del tiempo (wt = 0) a un ángulo 7/2 como el comienzo del intervalo 1, 
podemos deducir la corriente de descarga a partir de las descargas exponencialmente del capa- 
citor a través de R. 


Ly 
E) i, dt velt = 0) t R; Lo =0 
la cual, con una condición inicial de vc(wt = 0) = Vm, da 


V, À 
= 2% ¿7 (RC, 


lo R para O=1=< t4 
El voltaje de salida instantáneo (o del capacitor) v, durante el periodo de descarga se calcula 
con 

volt) = Rii, = Ve Rc (3.55) 


m 
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D Lo 
Dt > 
+ os + 
Um 
Vs O Ce Ry Vo 
K 0 wt E 
2 hd 
(a) Modelo del circuito 
Vo V, V, 


o(máx) 


o(mín) 


i i 
e DI DI > o ———— 
Vs + 
+ 
© CG = Ve Ciz Vm Sk, 
0 a = 
A l 
(c) Recarga (d) Descarga 
FIGURA 3.20 
Rectificador monofásico con filtro C. 
TABLA 3.5 Términos para medir voltaje de rizo de salida 
Definición de los términos Relación 
Valor pico del voltaje de salida Voímáx) = Vin 


Voltaje de rizo de salida de pico a pico, Vi¢pp)  Vipp) = Vo(máx) — Vo(mín) = Vin 


Vo(mín) 


Factor de rizo del voltaje de salida Vipp) _ Vm — Vo(mín) Vo(mín) 
RF, 1 


Vin Vin Vin 


Valor minimo del voltaje de salida Vo(mín) = Vn(1 — RF,) 
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La figura 3.20d muestra el circuito equivalente durante la descarga. Podemos determinar el 
tiempo de descarga ty o el ángulo de descarga B (rad/s) como 


ly =B =7/2 +a (3.56) 


En el instante t = ty, p(t) en la ecuación (3.55) se vuelve igual a Vo(mín) Y podemos relacionar tq 
con Vo min) mediante 


Vo (t = ta) = Vo(mín) = Vin gets (3.57) 


la cual da el tiempo de descarga tg como 


V, 
ta = RC, in( a ) (3.58) 
Vo (mín) 


Si igualamos f¿ en la ecuación (3.58) para fg en la ecuación (3.56), obtenemos 


Vin 1 Vo(mín) 
œ Rz Ce ln y = 7/2 +a = 1/2 + sen (3.59) 


o(mín) m 


Por consiguiente, el filtro de capacitor C, se determina con 


V Í 
T/2 + sor) 
V, 


m 


a ( Vin ) 
(0) n 
i Vo(mín) 


Redefiniendo el origen del tiempo (wf = 0) en 7/2 cuando comienza el intervalo de descarga, 
podemos determinar el voltaje de salida promedio, Vo (prom) CON 


CG, = 


(3.60) 


Vin P PIN Ñ 
Vo(prom) = i [ eR dot) H cos(wt) d(ot) (3.61) 


-Yn oR¡Co 1 - ez + sen B 
T 


Las ecuaciones anteriores [Ecs. 3.60 y 3.61] para C y Vo(prom) son no lineales. Podemos derivar 
expresiones simples explícitas para el voltaje de rizo en función del valor del capacitor si supo- 
nemos lo siguiente: 


e t, es el tiempo de recarga del capacitor Ce 
e t, es el tiempo de descarga del capacitor Ce 


Si suponemos que el tiempo de recarga t, es pequeño comparado con el tiempo de descarga ty, 
es decir, ty >> te, lo que generalmente es el caso, podemos relacionar t, y tg con el periodo T de 
la alimentación de entrada como 


ta = TR — te = TI2 =12f (3.62) 


Utilizando la expansión en serie de Taylor de e * = 1 — x para un valor pequeño de x << 1, la 
ecuación (3.57) se simplifica como 


» t 
Vo (min) = Vine «Bic. = va(1 7 me ) (3.63) 
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la cual da el voltaje de rizo pico a pico, V (pp) como 


La Vin 
Ri Ce 2f. Ry Ca 


Vipp) = Vn- Vo(mín) Von (3.64) 


Se puede usar la ecuación (3.64) para determinar el valor del capacitor C, con una razonable 
exactitud para la mayoría de los propósitos prácticos en tanto el factor de rizo esté dentro 
de 10%. Observamos en la ecuación (3.64) que el voltaje de rizo depende inversamente de la 
frecuencia de alimentación, f, de la capacitancia del filtro C,, y de la resistencia de la carga, Rz. 

Si suponemos que el voltaje de salida decrece linealmente de Vo(máx)(= Vin) a Vo(mín) du- 
rante el intervalo de descarga, el voltaje de salida promedio se determina aproximadamente a 
partir de 


Vin + Vo(mín) 1 ta 
Vo(prom) NN 2 2 [va H vai ) (3.65) 


la cual, después de sustituir t4, se escribe como 


1 1 Vin 1 
Vo(prom) 2 | Vin y vol aa) | 2 2 RHC. (3.66) 


El factor de rizo RF se determina a partir de 


_ Vapp? 1 
Vo (prom) 4R; fi Ce - 1 


(3.67) 


Por lo general la fuente de alimentación fija el voltaje de entrada pico, V,,, y el voltaje mí- 
nimo Vo min) puede hacerse variar desde casi 0 hasta V,, al variar los valores de C, f, y RL. 
Por consiguiente, es posible diseñar un voltaje de salida promedio Vo(ca, en el rango de V,,,/2 
a Vm. Podemos determinar el valor del capacitor C, para satisfacer tanto un valor específico 
del voltaje mínimo V (min) como el voltaje de salida promedio Vo(prom) de modo que Vo(mín) = 
(2Vo(prom) => Vin)- 

a. La ecuación (3.67) se puede despejar con C, 


1 1 1 1 
= 41 4 = 13 = 175 pF 
Ce al es) 4 x 60 X ml 5%) pe 


b. Con la ecuación (3.66), el voltaje de salida promedio es 


ae ab 1 | _ j i | = 153.54V 
o(prom) 2 R,2fC, 2 500 x 2 x 60 x C, ` 


Ejemplo 3.13 Cómo determinar los valores de un filtro de salida LC para limitar la cantidad 
del voltaje de rizo de salida 


Un filtro LC como el de la figura 3.16c se utiliza para reducir el contenido de rizado del voltaje de salida 
de un rectificador monofásico de onda completa. La resistencia de la carga es R = 40 Q, la inductancia de 
la carga es L = 10 mH, y la frecuencia de la fuente es 60 Hz (o 377 rad/s). (a) Determine los valores de L, 
y Ce de modo que el RF del voltaje de salida sea 10%. (b) Use PSpice para calcular los componentes 
de Fourier del voltaje de salida vp. Suponga los parámetros de diodo IS = 2.22E — 15, BV = 1800 V. 
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Le 
ANA 
X, =noLl, x Š + 
O Vanno) X,= a Co Vo (210) 
e 
E 


FIGURA 3.21 


Circuito equivalente para los armónicos. 


Solución 


a. En la figura 3.21 se muestra el circuito equivalente para los armónicos. Para facilitar el paso del 
n-ésimo armónico de la corriente de rizo por el filtro de capacitor, la impedancia de la carga 
debe ser mucho mayor que la del capacitor. Es decir, 


1 
VR + (noL? > —— 


nuoC, 


Por lo general, la siguiente relación satisface esta condición 


VR + (noL? = 2 (3.68) 


noC, 


y en esta condición, el efecto de la carga es insignificante. El valor rms del n-ésimo componente 
armónico que aparece en la salida se determina con la regla divisora de voltaje y se expresa 
como 


—1/(nwC,) 
(nwL,) — 1/(nwC,) 


-1 
(nof L.C. — 1 


nh 


Von = Vin (3.69) 


La cantidad total de voltaje de rizado a causa de todos los armónicos es 


Vea -( > Via) (3.70) 


n=2,4,6,... 


Para un valor especificado de V,a y con el valor de C, de la ecuación (3.68), se puede calcular 
el valor de Le. Podemos simplificar el cálculo considerando sólo el armónico dominante. 
Con la ecuación (3.12) vemos que el segundo armónico es el dominante y su valor rms es 
Vo, = 4V (3 V27) y valor de cd, Veg = 2V 9/7. 

Con n = 2, las ecuaciones (3.69) y (3.70) dan 


Vea = Vo = 


El valor del filtro de capacitor C, se calcula como sigue 


10 
VR + (QoL) = 


20C, 
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3 Le g R 7 i 
. DADAS * > 
30.83 mH 80 mQ 
Å D; RS 409 
+ 5 
% Co F3264F — 1d%10m 
? = 
AD i 
? Vy ov 
| T 
4 
FIGURA 3.22 
Rectificador monofásico para simulación con PSpice. 
o 
10 
C, = = 326 uF 
nf VR? + (4mfLY 
Según la ecuación (3.6), el RF se define como 
Vo, V, V; 1 V2 1 
RF = ca 02 2h = 0.1 


Va Va  Veal4mp?L.C,- 1 3 I[(4afL.c. - 1] 
o (4mf)?L,C, - 1 = 4.714 y Le = 30.83 mH. 


b. En la figura 3.22 se muestra el rectificador monofásico para simulación con PSpice. Se agrega 
una pequeña resistencia R, para evitar problemas de convergencia en PSpice debido a una tra- 
yectoria de cd de resistencia cero formada por Le y Ce. A continuación se presenta la lista del 
archivo del circuito: 


Ejemplo 3.13 Rectificador monofásico con filtro LC 


VS 1 0 SIN (0 169.7V 60HZ) 
LE 30.83MH 
CE 326UF ; Utilizado para converger la solución 
RX 80M 
L 10MH 
40 


DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de salida 


< 

ES 
BOP NM FP ODN UW ON W 
N W OWND FU DN BF OO 


VY DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
D1 DMOD ; Modelos de diodo 

D2 DMOD 

D3 DMOD 

D4 DMOD 
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.MODEL DMOD D (IS=2.22E-15 BV=1800V) ; Parámetros de modelo de diodo 


. TRAN 10US 50MS 33MS 50US ; Analisis transitorio 

. FOUR 120HZ V(6,5) ; Análisis de Fourier del voltaje de salida 
-options ITL5=0 abstol=1.000u reltol=.05 vntol=0.01m 

. END 


Los resultados de la simulación con PSpice del voltaje de salida V(6,5) son los siguientes: 


COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA V (6,5) 
COMPONENTE DE CD = 1.140973E+02 


ARMÓNICO. FRECUENCIA COMPONENTE COMPONENTE FASE FASE 
NUM (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRAD) NORMALIZADA 

(GRAD) 
1 1.200E+02 1.304E+01 1.000E+00 1.038E+02 0.000E+00 
2 2.400E+02 6.496E-01 4.981E-02 1.236E+02 1.988E+01 
3 3.600E+02 2.277E-01 1.746E-02 9.226E+01 -1.150E+01 
4 4.800E+02 1.566E-01 1.201E-02 4.875E+01 -5.501E+01 
5 6.000E+02 1.274E-01 9.767E-03 2.232E+01 -8.144E+01 
6 7.200E+02 1.020E-01 7.822E-03 8.358E+00 -9.540E+01 
7 8.400E+02 8.272E-02 6.343E-03 1.997E+00 -1.018E+02 
8 9.600E+02 6.982E-02 5.354E-03 -1.061E+00 -1.048E+02 
9 1.080E+03 6.015E-02 4.612E-03 -3.436E+00 -1.072E+02 


DISTORSIÓN TOTAL ARMÓNICA = 5.636070E+00 POR CIENTO 


lo cual verifica el diseño. 


Ejemplo 3.14 Cómo determinar los valores de un filtro LC de entrada para limitar la cantidad 
de rizado en la corriente de entrada 


Un filtro LC de entrada como el de la figura 3.17 se utiliza para reducir los armónicos en la corriente de 
entrada en el rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.9a. La corriente de carga está libre 
de rizado y su valor promedio es J,. Si la frecuencia de alimentación es f = 60 Hz (o 377 rad/s), determine la 
frecuencia resonante del filtro de modo que la corriente armónica de entrada total se reduzca a 1% del 
componente fundamental. 


Solución 
La figura 3.23 muestra el circuito equivalente para el n-ésimo componente armónico. El valor rms del 
n-ésimo armónico de la corriente que aparece en la fuente de suministro se obtiene con la regla divisora 
de corriente, 

1 


(nw)*L;C; - 1 


1/(nwC;) 


Lon = 


a (3.71) 


nh — 


donde /,,, es el valor rms del n-ésimo armónico de la corriente. La cantidad total de corriente armónica en 


la línea de alimentación es 
æ 1/2 
h = ( > hy) 


n=2,3,... 
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L,p(110) 


FIGURA 3.23 


Circuito equivalente para corriente armónica. 


y el factor armónico de la corriente de entrada (con el filtro) es 


I, | E y] 1/2 
oh Ln 3.72 
7 La n 2 aK Ty ( ) 


Según la ecuación (3.24), hn = 4L,/VW2 m € Inn = 4L,/(V2 nt) para n = 3,5,7,.... Con las ecua- 
ciones (3.71) y (3.72), obtenemos 


00 I 2 oo 
ha len Y 
rm (=) > 
n=3,5,7,... sl n=3,5,7,... 


la cual se puede resolver para el valor de L;C;. Para simplificar los cálculos consideramos sólo el 
tercer armónico, 3[(3 X 2 X m X 60)?L,C;- 1]/w*L;C; - 1) = 1/0.01 = 100 o L;C; = 9.349 x 107% y la 
frecuencia del filtro es 1/V L;C; = 327.04 rad/s, o 52.05 Hz. Suponiendo que C; = 1000 uF, obtenemos 
L; = 9.349 mH. 


(w°L;C; - 1)? 
n[(nw)P?L;C; - 1}? 


(3.73) 


Nota: El filtro de ca se suele sintonizar con la frecuencia armónica implicada, pero se re- 
quiere un cuidadoso diseño para evitar la posibilidad de resonancia con el sistema de potencia. 
La frecuencia resonante del tercer armónico de la corriente es 377 X 3 = 1131 rad/s. 


Puntos clave de la sección 3.11 


e El diseño de un rectificador requiere determinar las capacidades de los diodos y las ca- 
pacidades de los componentes de filtro en la entrada y en la salida. Se utiliza un filtro de 
cd para suavizar el voltaje de salida y un filtro de ca para reducir la cantidad de inyección 
armónica en la alimentación de entrada. 


VOLTAJE DE SALIDA CON FILTRO LC 


En la figura 3.24a se muestra el circuito equivalente de un rectificador de onda completa con un 
filtro LC. Supongamos que el valor de C, es muy grande, de modo que su voltaje no contiene 
rizado con un valor promedio de Vo(cd)- Le es la inductancia total, incluyendo la inductancia de 
la línea o fuente, y por lo general se coloca en la entrada para que actúe como una inductancia 
de ca en lugar de una bobina de cd. 
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Va L- 
L, A Lo d Ved 
WW DI . > 
+ 
0 2 t 
+ I l 
= | l 
O” cet B a iil 
= -4x N 
l Le continua 
0 T 27 wt 
z discontinua 
0 
0 a Br+a T+B wt 
(a) Circuito equivalente (b) Formas de onda 


FIGURA 3.24 
Voltaje de salida con filtro LC. 


Si Veq es menor que Vm, la corriente ¡q comienza a fluir en a, lo cual está dado por 
Vig = Vin sena 


Que a su vez da 


donde x = V,a’ Vm. La corriente de salida Jj esta dada por 
dir 


Lei = Vp sen ot — Voa 


la cual se puede resolver para ip. 


1 f” 
ip = =| (V,, sen ot — Vig) d(wt) 
wL.). 


Vin Vea 
—— (cosa — cos wf) - —— (wt — a) para of =a (3.74) 
wl, OL, 


El valor crítico de wt = B = m + a en la que la corriente ig cae a cero se puede determinar a 
partir de la condición ip(wt = B = 7 +a =0. 
La corriente promedio Zq se calcula como sigue 


1 Tta 
la 53 Odo) 


la cual, después de integrarla y simplificarla, da 


Vn PR, 2 T 
Loa Al 1-x (2 =) (3.75) 
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Para Vea = 0, la corriente pico que puede fluir a través del rectificador es Ipk = Vin/wLe. 
Normalizando J/g con respecto a Ipk, obtenemos 


I. 2 
k(x) = E =V1- 44 (2 z=) (3.76) 
P 


Normalizando el valor rms Z;ms con respecto a Jpk, obtenemos 


k(x) = e -/ = J ig(t)? dlo- t) (3.77) 
P a 


Puesto que a depende de la relación de voltaje x, las ecuaciones (3.75) y (3.76) dependen de x. 
La tabla 3.6 muestra los valores de k(x) y k,(x) en función de la relación de voltaje x. 

Como el voltaje promedio del rectificador es V.g = 2V,,/7, la corriente promedio es 
igual a 


Por consiguiente, 


2 m m 7 2 
= = =m, 2 
La = Lx k(x) a | 1- x + x( > ) | 


la cual da el valor crítico de la inductancia Le, (= Le) para una corriente continua como 


TR 5 2 m 
Ly = A 1- x +x(2- =) (3.78) 


Por consiguiente, para que una corriente continua fluya a través del inductor, el valor de Le 
debe ser mayor que el valor de Ler. Es decir, 


_ TR 2 2 7 
| l-x ca] (3.79) 


Caso discontinuo. La corriente es discontinua si wt = B < (m + a). El ángulo f al cual 
la corriente es cero se puede determinar si en la ecuación (3.74) se establece a cero. Es decir, 


cos(a) — cos(B) — x(B - a) =0 
la cual en función de x se escribe como 


V1 =- x* — x(B — arcsen(x)) =0 (3.80) 


Ejemplo 3.15 Como determinar el valor crítico del inductor para que fluya corriente continua 
a través de la carga 


El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 3.24a es de 220 V, 60 Hz. (a) Si el voltaje de cd 
de salida es Veg = 100 V con Jeq = 10 A, determine los valores de la inductancia crítica, Ler, a, 
e Ims. (b) Si Ia = 15 A y Le = 6.5 mH, use la tabla 3.6 para determinar los valores de Veq, 
a, B e Lms: 
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TABLA 3.6 Corriente normalizada a través de la carga 


x% Lally% Tims! Ip % a Grados B Grados 

0 100.0 122.47 0 180 

5 95.2 115.92 2.87 182.97 
10 90.16 109.1 5.74 185.74 
15 84.86 102.01 8.63 188.63 
20 79.30 94.66 11.54 191.54 
25 73.47 87.04 14.48 194.48 
30 67.37 79.18 17.46 197.46 
35 60.98 TI 20.49 200.49 
40 54.28 62.82 23.58 203.58 
45 47.26 54.43 26.74 206.74 
50 39.89 46.06 30.00 210.00 
55 32.14 38.03 33.37 213.37 
60 23.95 31.05 36.87 216.87 
65 15.27 26.58 40.54 220.54 
70 6.02 26.75 44.27 224.43 
72 2.14 28.38 46.05 226.05 
72.5 1.15 28.92 46.47 226.47 
73 0.15 29.51 46.89 226.89 


73.07 0 29.60 46.95 226.95 


Solución 
w =21 X 60 = 377 rad/s, V, = 120 V, V,, = V2 X 120 = 169.7 V. 
a. Relación de voltaje x = Veq/Vin = 100/169.7 = 0.5893 = 58.93%; a = sen. (x) = 36.87°. La ecua- 


ción (3.76) da la relación de corriente promedio k = I¢q/Ipx = 0.2575 = 25.75%. Así pues, Ipk = 
La/k = 10/0.2575 = 38.84 A. El valor crítico de la inductancia es 


Vin 169.7 
ly, 377 X 38.84 


Lo, = 11.59 mH 


La ecuación (3.76) da la relación de corriente rms k, = Itms/Ipk = 32.49%. Por consiguiente 
Tims = Kylpk = 0.324 X 38.84 = 12.58 A. 


b. Le = 6.5 mH, Ipk = Vin(WLe) = 169.7/(377 X 6.5 mH) = 69.25 A 


I 
ts ee 


Ix 69.25 


Utilizando interpolación lineal obtenemos 


On = Xn)(k 7 kn) 


ROS kn +1 7 Kn 
eas (65 — 60)(21.66 — 23.95) _ Aes 
15.27 — 23.95 REA 


V,a = xV,, = 0.6132 X 169.7 = 104.06 V 
i (an+ = an)(k = ky) 


a =a, t 
Kn +1 Kn 
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(40.54 — 36.87)(21.66 - 23.95) 


= 36.87 4 o EE = 37.84 
(Bn 17 Br )(k = kn) 
B =B, +—— 
kn +1 7 kn 
oe (220.54 - 216.87)(21.66 - 23.95) _ eee 
— 15.27 - 23.95 i 
k= Tims _ ; (Kn 41) gi kyn) (k = kn) 
a Je "™ kua- k, 
EPP (26.58 - 31.05)(21.66 - 23.95) er 
si 15.27 = 23.95 T A 


Por consiguiente, [pms = 0.2987 X Ipk = 0.2987 X 69.25 = 20.68 A. 


Puntos clave de la sección 3.12 


e Con un alto valor de la capacitancia C, del filtro de salida, el voltaje de salida permanece 
casi constante. Se requiere un valor mínimo de la inductancia L, para mantener una corri- 
ente continua. Por lo común, el inductor L, se coloca en el lado de entrada para que actúe 
como un inductor de ca en lugar de una bobina de cd. 


EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE LA FUENTE Y LA CARGA 


En las derivaciones de los voltajes de salida y los criterios de desempeño de rectificadores, se 
supuso que la fuente no tenía inductancias ni resistencias. Sin embargo, en un transformador y 
fuente prácticos siempre están presentes y el desempeño de los rectificadores sufre un pequeño 
cambio. El efecto de la inductancia de la fuente, el cual es más significativo que el de la resistencia, 
se puede explicar en relación con la figura 3.25a. 

El diodo que conduce es el de voltaje más positivo. Consideremos el punto wt = 7 donde 
los voltajes Vea Y Upe SON iguales, como se muestra en la figura 3.25b. La corriente /. sigue flu- 
yendo a través del diodo D4. Debido a la inductancia L4 la corriente no decae a cero de inme- 
diato y la transferencia de corriente no ocurre de forma instantánea. La corriente ig} decrece y 
el resultado es un voltaje inducido a través de L; de + vo, y el voltaje de salida se vuelve vp = 
Vea + vol. Al mismo tiempo la corriente a través de D3, ig3 se incrementa desde cero, e induce 
un voltaje igual a través de L, de —vp, y el voltaje de salida se vuelve vo? = Up. — Yoo. El resul- 
tado es que los voltajes en el ánodo de los diodos D; y D3 son iguales y ambos diodos conducen 
durante un cierto periodo el cual se llama ángulo de conmutación (o traslape) w. Esta transfe- 
rencia de corriente de un diodo a otro se llama conmutación. La reactancia correspondiente a 
la inductancia se conoce como reactancia de conmutación. 

El efecto de este traslape es reducir el voltaje de salida promedio de los convertidores. El 
voltaje a través de L, es 


Vio = L, m (3.81) 
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c =U + lay a Y Log 
Dı 


v D; Ds 
pe las 
fils 7 


(b) Formas de onda 


FIGURA 3.25 


Rectificador trifásico con inductancias de la fuente. 


Suponiendo un incremento lineal de la corriente i de O a /¿ (o una di/dt = Ai/At), podemos es- 
cribir la ecuación (3.81) como 


vn At = L, Ai (3.82) 


y esto se repite seis veces para un rectificador trifásico. Utilizando la ecuación (3.82), la reduc- 
ción del voltaje promedio debido a las inductancias de conmutación es 


1 
V = Feu +01 +0L3)At =2f(L, +L, + La) Ai 


= 28(L1 + Lz + Lo)Moa (3.83) 
Si todas las inductancias son iguales y L, = Ly = Ly = L}, la ecuación (3.83) se escribe como 


Ve = OfL clea (3.84) 


donde f es la frecuencia de alimentación en hertz 
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Ejemplo 3.16 Cómo determinar el efecto de la inductancia de línea en el voltaje de salida de 
un rectificador 


Un rectificador trifásico recibe alimentación de una fuente de alimentación de 208 V 60 Hz conectada en 
Y. La corriente promedio a través de la carga es de 60 A y su rizado es insignificante. Calcule el porcentaje 
de reducción del voltaje de salida debido a la conmutación si la inductancia de línea por fase es de 0.5 mH. 


Solución 
L. = 0.5 mH, V, = 208/V3 = 120 V, f = 60 Hz, La = 60 A, y V, = VZ X 120 = 169.7 V. Con la ecu- 
ación (3.33), Veg = 1.6554 X 169.7 = 281.14 V. La ecuación (3.84) da la reducción del voltaje de salida. 


100 
Va = 6 X 60 X 0.5 X 10° x 60 =108V o 108 x o> = 3.85% 


y el voltaje de salida efectivo es (281.14 — 10.8) = 270.38 V. 


Ejemplo 3.17 Cómo determinar el efecto del tiempo de recuperación del diodo en el voltaje 
de salida de un rectificador 


Los diodos en el rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.3a tienen un tiempo de recupe- 
ración inversa de t,, = 50 ys y el voltaje rms de entrada es V, = 120 V. Determine el efecto del tiempo 
de recuperación inversa en el voltaje de salida promedio si la frecuencia de alimentación es (a) fs = 2 kHz 
y (b) f = 60 Hz. 


Solución 
El tiempo de recuperación inversa afectaría el voltaje de salida del rectificador. En el rectificador de onda 
completa de la figura 3.3a el diodo D, no se bloquea o apaga en wt = 7; en vez de ello, sigue conduciendo 
hasta que t = m/w + f,,. Como consecuencia del tiempo de recuperación inversa, el voltaje de salida pro- 
medio se reduce y la forma de onda del voltaje de salida se muestra en la figura 3.26. 

Si el voltaje de entrada es v = V,, sen wt = V2 V, sen wt, la reducción del voltaje de salida promedio es 


bi 2V m ld 
Vi, = al Vn sen wt dt = Zra f coser 
T Jo T wo Jo 
Vin 
= — (1 — cos of,,) 
T 
V,, = V2V, = V2 Xx 120 = 169.7 V (3.85) 


FIGURA 3.26 


Efecto del tiempo de recuperación inversa en el voltaje de salida. 
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Sin tiempo de recuperación inversa, la ecuación (3.11) da el voltaje de salida promedio V¿¿ = 0.6366V,, = 
108.03 V. 
a. Con t, = 50 ps y fs = 2000 Hz, la ecuación (3.84) da la reducción del voltaje de salida promedio 
como 


Vin 
Vrs 1 — COS 2ufstr) 
T 
=0.061V, =103V o 9.51% deVeg 


b. Con t, = 50 ps y fs = 60 Hz, la ecuación (3.84) da la reducción del voltaje de cd de salida 


Vin 
Vr =—"(1 — cos 2af,t,) = 5.65 X 10> V, 
T 


=9.6 x 10°V o 8.88 x 10% de Vig 


Nota: El efecto de t,, es significativo para fuentes de alta frecuencia, y para el caso de una 
fuente normal de 60 Hz su efecto puede considerarse insignificante. 


Puntos clave de la sección 3.13 


e Una fuente de alimentación práctica tiene una reactancia de fuente. En consecuencia, la 
transferencia de corriente de un diodo a otro no puede ser instantánea. Hay un traslape 
conocido como ángulo de conmutación, el cual reduce el voltaje de salida efectivo del rec- 
tificador. El efecto del tiempo inverso del diodo puede ser significativo para una fuente 
de alta frecuencia. 


CONSIDERACIONES PRÁCTICAS PARA SELECCIONAR INDUCTORES Y CAPACITORES 


Los inductores en el lado de salida conducen corriente de cd. Un inductor de cd (o bloqueador) 
requiere más flujo y materiales magnéticos en comparación con un inductor de ca. Como resul- 
tado, un inductor de cd es más costoso y pesa más. 

Los capacitores se utilizan extensamente en electrónica de potencia y aplicaciones de fil- 
trado de ca, filtrado de cd, y almacenamiento de energía. También se incluyen iluminación por 
descarga de alta intensidad (HID), aplicaciones de alto voltaje, inversores, control de motores, 
fotoflash, fuentes de potencia, potencia pulsante de alta frecuencia, capacitores RF, memoria 
flash y montaje superficial. Existen dos tipos de capacitores: tipo ca y tipo cd. Los capacitores 
comercialmente disponibles se clasifican en cinco categorías [5]: (1) capacitores de película de ca; 
(2) capacitores de cerámica; (3) capacitores electrolíticos de aluminio; (4) capacitores de 
tantalio sólidos, y (5) supercapacitores. 


Capacitores de película de ca 


Este tipo de capacitores emplea una película de polipropileno metalizada que proporciona un 
mecanismo de autorregeneración en el cual una ruptura dieléctrica“evapora” la metalización y 
aísla esa área del capacitor en microsegundos. Los capacitores de película ofrecen tolerancias 
de capacitancia ajustadas, corrientes de fuga muy bajas, y pequeños cambios de capacitancia 
con la temperatura. Estos capacitores presumen de bajas pérdidas donde un factor de disipación 
muy bajo y una resistencia en serie equivalente (ESR) permiten una densidad de corriente 
relativamente alta. 
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Son especialmente adecuados para aplicaciones de ca por su combinación de alta capa- 
citancia y bajo DF que permite altas corrientes de ca. Sin embargo, son de dimensiones y peso 
relativamente grandes. 

Los capacitores de película tienen un amplio uso en aplicaciones de electrónica de po- 
tencia incluyendo, pero no limitándose a, acoplamiento de cd, filtrado de cd de salida, como 
“snubbers” IGBT, y en circuitos de corrección de factor de potencia donde suministran la po- 
tencia reactiva de adelanto (KVAR) para corregir la corriente retrasada provocada por cargas 
inductivas. Donde se requieren corrientes rms y pico muy altas se utilizan electrodos de hoja 
de aluminio. 


Capacitores de cerámica 


Estos capacitores han llegado a ser capacitores de uso general predominantes, sobre todo en 
“chips” de tecnología de montaje superficial (SMT) donde su bajo costo los hace atractivos. 
Con la emergencia de unidades multicapa dieléctricas más delgadas con voltajes nominales de 
menos de 10 V, se dispone de valores de capacitancia de cientos de microfarads. Esto invade la 
capacitancia tradicional alta. Los capacitores de cerámica no se polarizan, por lo que se pueden 
utilizar en aplicaciones de ca. 


Capacitores electrolíticos de aluminio 


Un capacitor electrolítico de aluminio se compone de un elemento capacitor enrollado impreg- 
nado con electrolito líquido, conectado a terminales y sellado en una lata. Estos capacitores 
habitualmente ofrecen valores de capacitancia de 0.1 uF a 3 F y valores de voltaje desde 5 V hasta 
750 V. El circuito equivalente que se muestra en la figura 3.27 modela el funcionamiento nor- 
mal de un capacitor electrolítico de aluminio, así como su comportamiento de sobrevoltaje y 
voltaje inverso. 

La capacitancia C es la capacitancia equivalente y decrece al incrementarse la frecuencia. 
La resistencia R, es la resistencia en serie equivalente, y decrece al incrementarse la frecuencia y la 
temperatura. Se incrementa con el voltaje nominal. Los valores típicos van de 10 mQ a 1 0, y R, es 
inversamente proporcional a la capacitancia para un voltaje nominal dado. La inductancia L, 
es la inductancia en serie equivalente y es relativamente independiente tanto de la frecuencia 
como de la temperatura. Los valores típicos van de 10 nH a 200 nH. 

R, es la resistencia en paralelo equivalente y explica la corriente de fuga en el capacitor. 
Decrece al incrementarse la capacitancia, temperatura, y voltaje, y se incrementa mientras se 
aplica el voltaje. Los valores típicos son del orden de 100/C MQ con C en pF, por ejemplo, un 


L, R, 
oO ANN 
R, D, E 
O 
FIGURA 3.27 


Circuito equivalente. 
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capacitor de 100 pF tendría una R, de aproximadamente 1 MO. El diodo zener D modela el 
comportamiento de sobrevoltaje y voltaje inverso. La aplicación de un sobrevoltaje del orden 
de 50 V más allá de la capacidad de picos de voltaje del capacitor provoca alta corriente de fuga. 


Capacitores de tantalio sólido 


Al igual que los capacitores electrolíticos de aluminio, los capacitores de tantalio sólido son dis- 
positivos polares (voltaje inverso máximo de 1 V) con terminales positiva y negativa distintas y 
se ofrecen en una variedad de estilos. Los valores de capacitancia típicos son de 0.1 uF a 1000 pF 
y los valores de voltaje van desde 2 V hasta 50 V. Las combinaciones de capacitancia-voltaje 
máximas típicas son aproximadamente de 22 pF a 50 V para los estilos de conexión alámbrica 
y de 22 uF a 35 V para los estilos de montaje superficial. 


Supercapacitores 


Los supercapacitores ofrecen valores de capacitancia extremadamente altos (farads) en una 
amplia variedad de opciones de encapsulado que satisfarán el montaje superficial de bajo perfil 
a través de orificios y los requerimientos de ensamble de alta densidad. Poseen capacidades 
ilimitadas de carga y descarga, no requieren reciclaje, una larga duración de 15 años, baja resis- 
tencia en serie equivalente, duración extendida de la batería hasta 1.6 veces y altos desempeños 
con precios bajos. La capacitancia oscila entre 0.22 F y 70 F. 


Puntos clave de la sección 3.14 


e Un inductor de cd tiene un costo más alto y un peso mayor. Hay dos tipos de capacitores: 
de ca y cd. Los capacitores comercialmente disponibles se pueden clasificar en cinco cat- 
egorías: (a) capacitores de película de ca; (b) capacitores de cerámica; (c) capacitores 
electrolíticos de aluminio; (d) capacitores de tantalio sólidos, y (e) supercapacitores. 


RESUMEN 


Hay diferentes tipos de rectificadores según las conexiones de los diodos y el transformador 
de entrada. Los parámetros de desempeño de los rectificadores están definidos y se ha demos- 
trado que su desempeño varía con sus tipos. Los rectificadores generan armónicos en la carga y 
en la línea de alimentación; estos armónicos se pueden reducir con filtros. Las inductancias de 
la fuente y de la carga también influyen en el desempeño de los rectificadores. 
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¿Qué es la relación de vueltas de un transformador? 

¿Qué es un rectificador? ¿Cuál es la diferencia entre un rectificador y un convertidor? 
¿Qué es la condición de bloqueo de un diodo? 

¿Cuáles son los parámetros de desempeño de un rectificador? 

¿Cuál es la importancia del factor de forma de un rectificador? 

¿Cuál es la importancia del factor de rizo de un rectificador? 

¿Qué es la eficiencia de rectificación? 

¿Cuál es la importancia del factor de utilización de un transformador? 

¿Qué es el factor de desplazamiento? 

¿Qué es el factor de potencia de entrada? 

¿Qué es el factor armónico? 

¿Qué es el voltaje de salida de cd de un rectificador monofásico de onda completa? 
¿Qué es la frecuencia fundamental del voltaje de salida de un rectificador monofásico 
de onda completa? 

¿Cuáles son las ventajas de un rectificador trifásico sobre uno monofásico? 

¿Cuáles son las desventajas de un rectificador polifásico de media onda? 

¿Cuáles son las ventajas de un rectificador trifásico sobre uno de seis fases en estrella? 
¿Cuáles son las funciones de los filtros en circuitos rectificadores? 

¿Cuáles son las diferencias entre filtros de ca y cd? 

¿Cuáles son los efectos de las inductancias de fuente en el voltaje de salida de un rectificador? 
¿Cuáles son los efectos de las inductancias de carga en la salida de un rectificador? 
¿Qué es una conmutación de diodos? 

¿Qué es el ángulo de conmutación de un rectificador? 


PROBLEMAS 


3.1 


3.2 


3.3 


3.4 


3.5 


3.6 


3.7 


3.8 


El rectificador monofasico de la figura 3.3a tiene una carga puramente resistiva R = 5 Q, el voltaje 
de alimentación pico V,,, = 170 V, y la frecuencia de alimentación f = 60 Hz. Determine el voltaje de 
salida promedio del rectificador si la inductancia de la fuente es insignificante. 

Repita el problema 3.1 si la inductancia de la fuente por fase (incluida la inductancia de fuga del 
transformador) es L, = 0.5 mH. 

El rectificador de seis fases en estrella de la figura 3.10 tiene una carga puramente resistiva de R = 5 Q, 
el voltaje pico de alimentación V,,, = 170 V, y la frecuencia de alimentación f = 60 Hz. Determine el 
voltaje de salida promedio del rectificador si la inductancia de la fuente es insignificante. 

Repita el problema 3.3 si la inductancia de fuente por fase (incluida la inductancia de fuga del trans- 
formador) es L, = 0.5 mH. 

El rectificador trifásico de la figura 3.11 tiene una carga puramente resistiva de R = 40 Q y se ali- 
menta con una fuente de 280 V, 60 Hz. El primario y el secundario del transformador de entrada 
estan conectados en Y. Determine el voltaje de salida promedio del rectificador si las inductancias 
de la fuente son insignificantes. 

Repita el problema 3.5 Si la inductancia de la fuente por fase (incluyendo la inductancia de fuga del 
transformador) es L, = 0.5 mH. 

Se requiere que el rectificador monofásico de la figura 3.3a suministre un voltaje promedio de 
Vea = 240 V a una carga resistiva de R = 10 Q. Determine los valores de voltaje y corriente de los 
diodos y el transformador. 

Se requiere que un rectificador trifásico suministre un voltaje promedio de V¿¿ = 750 V con una 
corriente libre de rizado de Zq = 6000 A. El primario y el secundario del transformador están co- 
nectados en Y. Determine los valores del voltaje y corriente de los diodos y el transformador. 


3.9 


3.10 


3.11 


3.12 


3.13 


3.14 


3.15 
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El rectificador monofásico de la figura 3.3a tiene una carga RL. Si el voltaje pico de entrada es 
Vim = 170 V, la frecuencia de alimentación f = 60 Hz y la resistencia de la carga R = 10 Q, deter- 
mine la inductancia de la carga L para limitar los armónicos de la corriente a través de la carga a 4% 
del valor promedio /.¿. 

El rectificador trifásico en estrella de la figura 3.10a tiene una carga RL. Si el voltaje pico en el 
secundario por fase es V,, = 170 V a 60 Hz, y la resistencia de la carga es R = 10 Q, determine la 
inductancia de carga L para limitar los armónicos de la corriente de carga a 2% del valor promedio 
kä 

El voltaje de la batería que se muestra en la figura P3.11 es E = 10 V y su capacidad es de 200 Wh. 
La corriente de recarga promedio debe ser I,q = 10 A. El voltaje de entrada al primario es V, = 120 
V, 60 Hz, y la relación de vueltas del transformador es h = 2:1. Calcule (a) el ángulo de conducción 
ò del diodo; (b) la resistencia R que limita la corriente; (e) la capacidad de potencia Pr de R; (d) El 
tiempo de recarga h, en horas; (e) la eficiencia del rectificador n, y (£) el voltaje inverso pico (PIV) 
del diodo. 


FIGURA P3.11 


El voltaje de la batería de la figura P3.11 es E = 12 V y su capacidad son 100 Wh. La corriente de 
recarga promedio debe ser J,q = 5 A. El voltaje de entrada al primario es V, = 120 V, 60 Hz, y 
la relación de vueltas del transformador es h = 2:1. Calcule (a) el ángulo de conducción 3 del diodo; 
(b) la resistencia R que limita la corriente; (c) la capacidad de potencia Pr de R; (d) el tiempo de 
recarga h, en horas; (e) la eficiencia del rectificador n, y (£) el PIV del diodo. 

El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.4a tiene L = 4.5 mH, R =40,y E = 
20 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V a 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente estable a través de 
la carga Ip en wt = 0; (2) la corriente promedio a través del diodo Ip(prom); (3) la corriente rms a través 
del diodo /p(rms) y (4) la corriente rms de salida /.(rms) (b) Use PSpice para trazar la gráfica de la 
corriente instantánea de salida ip. Suponga los parámetros de diodo IS = 2.22E — 15, BV = 1800 V. 
El rectificador trifásico de onda completa de la figura 3.11 tiene una carga L = 2.5mH,R=S5QyE 
= 20 V. El voltaje de entrada de línea a línea es V,, = 208 V, 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente 
estable a través de la carga J, en Ot = 1/3; (2) la corriente promedio a través del diodo Ip(prom); (3) 
la corriente rms a través del diodo /p(rms) y (4) la corriente rms de salida /o(rms)- (b) Use PSpice 
para trazar la gráfica de la corriente instantánea de salida io. Suponga los parámetros de diodo IS = 
2.22E — 15, BV = 1800 V. 

Una fuente de 120 V, 60 Hz alimenta el rectificador monofásico de la figura 3.3a. La resistencia de 
la carga es Rz; = 140 Q. (a) Diseñe un filtro C de modo que el factor de rizo del voltaje de salida sea 
menor que 5%. (b) Con el valor del capacitor C, del inciso (a), calcule el voltaje promedio a través 
de la carga, Veg. 
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Repita el problema 3.15 para el rectificador monofásico de onda completa de la figura P3.16. 
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FIGURA P3.16 


El rectificador monofásico de media onda de la figura P3.16 tiene una carga puramente resistiva R. 
Determine (a) la eficiencia; (b) el FF; (e) El RF; (d) el TUF; (e) el PIV del diodo; (f) el CF de la 
corriente de entrada, y (g) el PF de entrada. Suponga V,m = 100 V. 

El rectificador monofásico de media onda de la figura P3.16 está conectado a una fuente de 60 Hz. 
Exprese el voltaje instantáneo de salida en una serie de Fourier. 

El voltaje rms de entrada al circuito de la figura 3.20a es de 120 V, 60 Hz. (a) Si el voltaje de salida 
de cd es Vea = 48 V con Kea = 20 A, determine los valores de inductancia Le, a € Ims. (b) Si [eg = 
15 A y Le = 6.5 mH, use la tabla 3.6 para calcular los valores de Veg, a, B € Ims- 

El rectificador monofásico de la figura 3.3a tiene una carga resistiva R y a través de ella se conecta 
un capacitor C. La corriente promedio a través de la carga es Isa. Suponiendo que el tiempo de re- 
carga del capacitor es insignificante comparado con el tiempo de descarga, determine los armónicos 
del voltaje rms de salida, Vea. 

El filtro LC que se muestra en la figura 3.16c se utiliza para reducir el contenido de rizo del voltaje 
de salida de un rectificador de seis fases en estrella. La resistencia de la carga es R = 10 Q, la induc- 
tancia de la carga es L = 5 mH, y la frecuencia de la fuente es de 60 Hz. Determine los parámetros 
de filtro Le y Ce de modo que el factor de rizo del voltaje de salida sea 5%. 

El rectificador trifásico de la figura 3.13 tiene una carga RL y se alimenta con una fuente conectada en 
Y. (a) Use el método de la serie de Fourier para obtener expresiones para el voltaje de salida v,(t) y la 
corriente en la carga iọ(t). (b) Si el voltaje de fase pico es V,, = 170 V a 60 Hz y la resistencia de 
la carga es R = 200 Q, determine la inductancia de la carga L para limitar la corriente de rizo a 2% 
del valor promedio Teq. 

El rectificador monofásico de media onda de la figura P3.23 tiene un diodo de conducción libre y 
una corriente a través de la carga promedio libre de rizo de J,. (a) Trace las formas de onda de las 
corrientes en D1, Dm y en el primario del transformador; (b) exprese la corriente en el primario 
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como serie de Fourier, y (c) determine el PF de entrada y el HF de la corriente de entrada al recti- 
ficador. Suponga una relación de vueltas 1:1 del transformador. 

El rectificador monofásico de onda completa de la figura 3.2a tiene una corriente en la carga pro- 
medio libre de rizo de J,. (a) Trace las formas de onda de las corrientes en D4, D2 y en el primario 
del transformador; (b) exprese la corriente en el primario como una serie de Fourier, y (c) deter- 
mine el PF de entrada y el HF de la corriente de entrada al rectificador. Suponga una relación de 
vueltas 1:1 del transformador. 

El rectificador polifásico en estrella de la figura 3.10a tiene tres pulsos y suministra una corriente 
promedio a través de la carga libre de rizado de J,. El primario y el secundario del transformador 
están conectados en Y. Suponga una relación de vueltas 1:1 del transformador. (a) Trace las formas 
de onda de las corrientes en D1, D>, D y en el primario del transformador; (b) exprese la corriente 
en el primario como una serie de Fourier, y (c) determine el PF de entrada y el HF de la corriente de 
entrada. 

Repita el problema 3.25 si el primario del transformador está conectado en delta y el secundario 
en Y. 

El rectificador polifásico en estrella de la figura 3.10a tiene seis pulsos y suministra una corriente 
promedio a través de la carga libre de rizado de J,. El primario del transformador está conectado 
en delta y el secundario en Y. Suponga una relación de vueltas 1:1 del transformador. (a) Trace las 
formas de onda de las corrientes en D1, D2, D3 y en el primario del transformador; (b) exprese 
la corriente en el primario como una serie de Fourier, y (c) determine el PF de entrada y el HF de la 
corriente de entrada. 

El rectificador trifásico de la figura 3.11 suministra una corriente a través de la carga libre de rizado 
de J,. El primario y el secundario del transformador están conectados en Y. Suponga una relación de 
vueltas 1:1 del transformador. (a) Trace las formas de onda de las corrientes en D;, D2, D3 y de la 
corriente de fase en el secundario del transformador; (b) exprese la corriente de fase en el secunda- 
rio como una serie de Fourier, y (c) determine el PF de entrada y el HF de la corriente de entrada. 
Repita el problema 3.28 si el primario del transformador está conectado en delta y el secundario en 
Y, 

Repita el problema 3.28 si el primario y el secundario del transformador están conectados en delta. 
El rectificador de doce fases en estrella de la figura 3.10a tiene una carga puramente resistiva con 
R ohms. Determine (a) la eficiencia; (b) el FF; (c) el RF; (d) el factor de TUF; (e) el PIV de cada 
diodo, y (f) la corriente pico a través de un diodo si el rectificador suministra /.¿= 300 A con un 
voltaje de salida de V¿¿ = 240 V. 

El rectificador en estrella de la figura 3.10a tiene q = 12, V,, = 170 V, y la frecuencia de alimenta- 
ción es f = 60 Hz. Determine el valor rms del armónico dominante y su frecuencia. 
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CAPÍTULO 4 


Transistores de potencia 


Al concluir este capítulo los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente 


Enumerar las características de un interruptor de transistor ideal. 

Describir las características de conmutación de diferentes transistores de potencia como 
MOSFETs, COOLMOS, BJTs, IGBTs y SITs. 

Describir las limitaciones de los transistores como interruptores. 

Describir los requerimientos de control de compuerta y los modelos de transistores de potencia. 
Diseñar circuitos de protección di/dt y dv/dt para transistores. 

Determinar configuraciones para que funcionen transistores en serie y en paralelo. 

Describir los modelos SPICE de MOSFETs, BJTs e IGBTs. 

Determinar las características y requerimientos de control de compuerta de BJTs, MOSFETs, 
JFETs e IGBTs. 

Describir las técnicas de aislamiento entre el circuito de alto nivel de potencia y el circuito de 
control de compuerta de bajo nivel. 


Simbolos y su significado 


Simbolo Significado 

i; v Corriente y voltaje variables instantáneos, respectivamente 

LV Corriente y voltaje de cd fijos, respectivamente 

IG; Ip; Is; Ips Corrientes de compuerta, drenaje, fuente y de drenaje saturada de 
MOSFETs, respectivamente 

Ip; Ic; Ig; Ics Corrientes de base, colector, emisor y de colector saturada de BJTs, 
respectivamente 

Vos; Vps Voltajes de compuerta-fuente y drenaje-fuente de MOSFETSs, 
respectivamente 

VBE; VCE Voltajes de base-emisor y colector-emisor de BJTs, respectivamente 

Ic; Vas Vcr Corriente de colector, voltajes de compuerta-fuente y colector-emisor de 
IGBTs, respectivamente 

Ta; Tc; Tr, Ts Temperaturas ambiente, de cápsula, unión y disipador, respectivamente 

tas tr ths ts; tf to Tiempo de retraso, subida, encendido, almacenamiento, caida y apagado de 
un transistor de conmutación, respectivamente 
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Símbolo Significado 
BRE gp); ar Ganancia de corriente en sentido directo y relaciones de corriente colector- 
emisor de BJTs, respectivamente 
Rc; Rp; Ro Resistencias de colector, drenaje y compuerta, respectivamente 
4.1 INTRODUCCIÓN 


Los transistores de potencia han controlado las características de encendido y apagado. Los 
transistores, que se utilizan como elementos de conmutación, funcionan en la región de sa- 
turación, lo que provoca una baja caída de voltaje en estado de conducción encendido. La 
velocidad de conmutación de los transistores modernos es mucho mayor que la de los tiristores 
y tienen un amplio uso en convertidores de cd a cd y de cd a ca, con los diodos conectados en 
paralelo a la inversa para proporcionar un flujo de corriente bidireccional. Sin embargo, sus 
capacidades de voltaje y corriente son menores que las de los tiristores y los transistores y por 
lo común se usan en aplicaciones de baja a mediana potencia. Con el avance en la tecnología 
de semiconductores de potencia, las capacidades de los transistores de potencia se mejoran de 
forma continua, como sucede con los IGBTs que se utilizan cada vez más en aplicaciones de 
alta potencia. Los transistores de potencia se pueden clasificar en cinco categorías: 


Transistores de efecto de campo semiconductores de óxido metálico (MOSFETs) 
COOLMOS 
Transistores bipolares de unión (BJTs) 


Transistores bipolares de compuerta aislada (IGBTs) 


na wn E 


Transistores estáticos de inducción (SITs) 


Los MOSFET, COOLMOS, BJT, IGBT, o los SIT se pueden considerar como in- 
terruptores ideales para explicar las técnicas de conversión de potencia. Un transistor se 
puede utilizar como un interruptor. Sin embargo, la elección entre un BJT y un MOSFET 
en los circuitos convertidores no es obvia, pero cada uno de ellos puede reemplazar a un 
interruptor siempre que sus capacidades de voltaje y corriente satisfagan los requerimientos de 
salida del convertidor. Los transistores prácticos difieren de los dispositivos ideales. Los 
transistores tienen ciertas limitaciones y están restringidos a algunas aplicaciones. Hay que 
examinar las características y capacidades de cada tipo para determinar si son adecuados 
para una aplicación en particular. 

El circuito de compuerta es parte integral de un convertidor de potencia que consta de 
dispositivos semiconductores de potencia. La salida de un convertidor que depende de la forma 
en que el circuito de compuerta controla los dispositivos de conmutación es una función directa 
de la conmutación. Por consiguiente, las características del circuito de compuerta son elementos 
clave para lograr la salida y los requerimientos de control deseados de cualquier convertidor de 
potencia. El diseño de un circuito de compuerta requiere conocer las características de la com- 
puerta y las necesidades de dispositivos como tiristores, tiristores de bloqueo o apagado por 
compuerta (GTOs), transistores bipolares de unión, transistores de efecto de campo semicon- 
ductores de óxido metálico, y transistores bipolares de compuerta aislada. 

Dado que la electrónica de potencia se utiliza cada vez más en aplicaciones que requieren 
circuitos integrados de control de compuerta con control de avance, alta velocidad, alta eficien- 
cia y tamaño compacto, hay una mayor disponibilidad de circuitos integrados (IC) de control 
de compuerta en el mercado. 
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TABLA 4.1 Propiedades del silicio y de materiales semiconductores WBG 


Parámetro Si GaAs 4H-SiC 6H-SiC 3C-SiC 2H-GaN Diamante 

Banda prohibida de energia, E, (eV) 1.1 1.42 33 3.0 2:3 3.4 5:5 

Campo eléctrico crítico, Ee, 0.25 0.6 2.2 3 1.8 3 10 
(MV/cm) 


Velocidad de deriva de los electrones, 1x107 12107 2x10 2x10’ 25x10’ 22x10 27x10 
vsat (cm/s) 


Conductividad térmica, 15 0.5 4.9 4.9 4.9 1.3 22 
A(W/cm-K) 
4.2 TRANSISTORES DE CARBURO DE SILICIO 


Los dispositivos semiconductores de silicio son los elementos clave para determinar los tipos 
de topología de conversión y el desempeño de conversión. Los dispositivos de potencia han 
evolucionado al paso del tiempo desde los diodos de silicio, hasta los transistores bipolares, ti- 
ristores, MOSFETs, COOLMOs e IBGTs. Los IGBT han sido los dispositivos más deseables por 
sus características de conmutación superiores. Los IGBT de silicio se usan en aplicaciones 
de electrónica de potencia con capacidades de voltaje de entre 1.2 kV y 6.5 kV. Los dispositivos de 
silicio ya casi han llegado a sus límites, de modo que un salto cuántico en el desempeño de los 
dispositivos requiere o un mejor material o una mejor estructura del dispositivo. 

Los materiales de semiconductores de banda prohibida más ancha (WBG), como el 
carburo de silicio (SiC), el nitruro de galio (GaN), y el diamante, poseen propiedades intrín- 
secas, y los dispositivos semiconductores WBG ofrecen súper desempeño en comparación con 
dispositivos de silicio equivalentes. La tabla 4.1 muestra las propiedades clave del silicio y de 
los materiales semiconductores WBG [30]. 4H se refiere a la estructura cristalina del carburo 
de silicio que se utiliza en semiconductores de potencia. Los materiales semiconductores se 
caracterizan por las siguientes propiedades deseables [30, 31, 32, 34, 38, 45]: 


e La banda prohibida de energía más ancha da por resultado corrientes de fuga más bajas 
y temperaturas de funcionamiento significativamente más altas de los dispositivos WBG. 
Además, la dureza de radiación se mejora. 

e El campo eléctrico crítico más alto significa que las capas de bloque de los dispositivos 
WBG pueden ser más delgadas y con concentraciones de dopado más altas, lo que da por 
resultado Órdenes de magnitud bajos de los valores de resistencia en comparación con 
dispositivos de silicio equivalentes. 

e La velocidad de saturación de electrones más alta conduce a frecuencias de funciona- 
miento más altas. 

e La conductividad térmica más alta (por ejemplo, del SiC y del diamante) mejora el espar- 
cimiento del calor y permite un funcionamiento a densidades de potencia más altas. 


Una de las mayores ventajas que esta banda prohibida ancha confiere es evitar la rup- 
tura eléctrica. Los dispositivos de silicio, por ejemplo, no pueden soportar campos eléctricos 
de más de 300 kV por centímetro. Cualquier campo más intenso empujará los electrones con la 
suficiente fuerza para expulsarlos de la banda de valencia. A su vez, estos electrones liberados se 
acelerarán y chocarán con otros electrones, lo que creará una avalancha que puede hacer que la 
corriente se intensifique y acabe por destruir el material. Como los electrones en el SiC requie- 
ren más energía para ser empujados hacia la banda de conducción, el material puede soportar 
campos eléctricos mucho más intensos, hasta un máximo de 10 veces que el silicio. Por consi- 
guiente, un dispositivo a base de SiC puede tener las mismas dimensiones que uno de silicio 
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pero puede soportar 10 veces el voltaje. El espesor de un dispositivo de SiC puede ser diez 
veces menor que el de un dispositivo de silicio pero soporta el mismo voltaje, ya que la di- 
ferencia de voltaje no tiene que esparcirse a través de tanto material. Estos dispositivos más 
delgados son más rápidos y poseen menos resistencia, lo que significa menos energía perdida en 
forma de calor cuando un dispositivo de potencia de SiC conduce electricidad [33]. 

Cuando Infineon lanzó el diodo Schottky de carburo de silicio [30] fue el comienzo de una 
nueva era en dispositivos semiconductores de potencia. La electrónica de potencia de carburo 
de silicio ha pasado de ser una futura promisoria tecnología a ser una potente alternativa de 
la tecnología de vanguardia del silicio (Si) en aplicaciones de alta eficiencia, alta frecuencia y 
alta temperatura [29]. La electrónica de potencia de SiC ofrece muchas ventajas, como capacida- 
des de voltaje más altas, caídas de voltaje más bajas, temperaturas máximas más altas, y mayor 
conductividad térmica. Los transistores de SiC son dispositivos unipolares y prácticamente no hay 
efectos dinámicos asociados con la acumulación o eliminación de cargas excedentes. A medida 
que la tecnología del SiC avance se espera que los costos de producción de dispositivos de 
potencia de SiC sean comparables con los de dispositivos de Si. A principios de la década 
de 1990, las mejoras continuas en las obleas de cristal simple de SiC han provocado avances signi- 
ficativos hacia el desarrollo de materiales de SiC epitaxiales con pocos defectos y dispositivos 
de SiC para alto voltaje [41, 53], incluyendo el desarrollo de un tiristor GTO para 7 kV [66], 
MOSFETs de SiC para 10 kV [51] e IGBTs para 13 kV [64]. Los siguientes tipos de dispositivos de 
SiC ya están disponibles o en desarrollo. 


Transistores de efecto de campo de unión (JFETs) 

Transistores de efecto de campo de silicio y óxido metálico (MOSFETs) 
Transistores bipolares de unión (BJTs) 

Transistores bipolares de compuerta aislada (IGBTs) 


MOSFETs DE POTENCIA 


Un MOSFET de potencia es un dispositivo controlado por voltaje y requiere sólo una pequeña 
corriente de entrada. La velocidad de conmutación es muy alta y los tiempos de conmutación 
son del orden de nanoegundos. Los MOSFET de potencia se utilizan cada vez más en conver- 
tidores de alta frecuencia y baja potencia. Los MOSFET no tienen los problemas de fenómenos de 
segunda ruptura como los BJT. Sin embargo, los MOSFET tienen los problemas de descarga 
electrostática y requieren un cuidado especial en su manejo. Además, es relativamente difícil 
protegerlos en condiciones de falla por cortocircuito. 

Los dos tipos de MOSFET son (1) MOSFETs de agotamiento y (2) MOSFETS de enri- 
quecimiento [6-8]. Un MOSFET tipo agotamiento de canal n se forma sobre un sustrato de 
silicio tipo p como se muestra en la figura 4.1a, con dos secciones de silicio n* fuertemente dopa- 
das para las conexiones de baja resistencia. La compuerta se aísla del canal con una delgada 
capa de óxido. Las tres terminales se llaman, compuerta, drenaje y fuente. Normalmente, el 
sustrato se conecta a la fuente. El voltaje de compuerta a fuente, Vgs podría ser una de dos 
o positivo o negativo. Si Vgs es negativo, algunos de los electrones en el área del canal n se 
repelen y se crea una región de agotamiento debajo de la capa de óxido, y el resultado es un 
canal efectivo más angosto y una alta resistencia del drenaje a la fuente, Rps. Si Vgs se hace lo 
bastante negativo, el canal se agota por completo, ofrece un alto valor de Rps, y no fluye 
corriente del drenaje a la fuente, Jp; = 0. El valor de Vgs cuando esto sucede se llama voltaje 
de estrangulamiento V,. Por otra parte, si Vgs se vuelve positivo, el canal se ensancha e [ps se 
incrementa por la reducción de Rps. Con un MOSFET tipo agotamiento de canal p, las polari- 
dades de Vps, Ips y Vas se invierten, como se muestra en la figura 4.1b. 
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MOSFETs tipo agotamiento. 


Un MOSFET tipo enriquecimiento de canal n no tiene un canal físico, como se muestra 
en la figura 4.2a. Si Vgs es positivo, un voltaje inducido atrae electrones del sustrato p y los 
acumula en la superficie debajo de la capa de óxido. Si Vgs es mayor que o igual a un valor 
conocido como voltaje de umbral Vr, un número suficiente de electrones se acumulan para 
formar un canal n virtual, como lo indican las líneas sombreadas en la figura 4.2a, y la corriente 
fluye del drenaje a la fuente. Las polaridades de Vps, Ips y Vas se invierten en un MOSFET 
tipo enriquecimiento de canal p, como se muestra en la figura 4.2b. En la figura 4.3 se muestran 
MOSFETs de potencia de varios tamaños. 

Debido a que un MOSFET de agotamiento permanece en estado de encendido a voltaje 
de compuerta cero, mientras un MOSFET tipo enriquecimiento permanece en estado apagado a 
voltaje de compuerta cero, por lo general los MOSFET tipo enriquecimiento se utilizan como 
dispositivos de conmutación en la electrónica de potencia. Para reducir la resistencia en estado de 
conducción por contar con un área de conducción más grande, por lo común se utiliza la estruc- 
tura tipo V para MOSFETs de potencia. En la figura 4.4a se muestra el corte transversal de un 
MOSFET de potencia conocido como MOSFET vertical (V). 

Cuando la compuerta tiene un voltaje suficientemente positivo con respecto a la 
fuente, el efecto de su campo eléctrico jala electrones de la capa n* hacia la capa p. Esto 
abre el canal más cercano a la compuerta, el cual a su vez permite que fluya corriente del 
drenaje a la fuente. Hay una capa dieléctrica de óxido de silicio (SiO2) entre el metal de la 
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de un MOSFET V 


FIGURA 4.4 
Corte transversal de MOSFETs. [Ref. 10, G. Deboy]. 


compuerta y la unión n* y p. El MOSFET está fuertemente dopado del lado del drenaje 
para crear una capa intermedia n* debajo de la capa de deriva n. Esta capa intermedia 
impide que la capa de agotamiento llegue al metal, nivela el esfuerzo de voltaje a través de 
la capa n, e incluso reduce la caída de voltaje en sentido directo durante la conducción. La 
capa intermedia también hace que el dispositivo sea asimétrico con capacidad de voltaje un 
tanto baja. 

Los MOSFET requieren baja energía de compuerta, y tienen una muy alta velocidad de 
conmutación y bajas pérdidas en estado de conmutación. La resistencia de entrada es muy alta, 
10° a 10%! Q. Pero los MOSFET tienen la desventaja de una alta resistencia en sentido directo 
en estado de conducción, como se muestra en la figura 4.4b, y por consiguiente altas pérdidas en 
estado de conducción, lo que los hace menos atractivos como dispositivos de potencia, aun- 
que son excelentes como dispositivos amplificadores de compuerta para tiristores (vea el 
capítulo 9). 


Características en estado estable 


Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje y su impedancia de entrada es muy alta. 
La compuerta absorbe una corriente de fuga muy pequeña, del orden de nanoamperes. La 
ganancia de corriente, la cual es la relación de la corriente de drenaje Ip a la corriente de com- 
puerta de entrada J, es típicamente del orden de 10°. Sin embargo, la ganancia de corriente no 
es un parámetro importante. La transconductancia, la cual es la relación de la corriente de 
drenaje al voltaje de compuerta, define las características de transferencia y es un parámetro 
muy importante. 

La figura 4.5 muestra las características de transferencia de MOSFETs de canal n y 
canal p. Las características de transferencia de la figura 4.5b para MOSFETs de enriqueci- 
miento de canal n se pueden usar para determinar la corriente en estado de conducción ¡p 
como sigue [29]. 
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FIGURA 4.5 


Características de transferencia de MOSFETs. 


ip = K,(ves — Vr)? para vgs > Vr y Ups = (ves — Vr) (4.1) 


donde K, es la constante MOS, A/V? 


vgs es el voltaje de compuerta a fuente, V 
Vres el voltaje de umbral, V 


La figura 4.6 muestra las características de salida de un MOSFET de enriquecimiento de 
canal n. Hay tres regiones de operación: (1) región de corte, donde Vgs = Vr; (2) región de estran- 
gulamiento o de saturación, donde Vps = Vgs — V y (3) región lineal, donde Vps = Vas — Vr El 
estrangulamiento ocurre cuando Vps = Vgs — Vr En la región lineal, la corriente de drenaje Ip 


Región de estrangulamiento 

Región o región de saturación 
Teon 2] 

lineal 
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FIGURA 4.6 


Vos Caracteristicas de salida de un MOSFET 
Vos Vop tipo enriquecimiento. 
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varía en proporción al voltaje de drenaje a fuente Vps. Por la alta corriente de drenaje y 
el bajo voltaje de drenaje, los MOSFETs de potencia se utilizan en la región lineal para 
acciones de conmutación. En la región de saturación, la corriente de drenaje permanece 
casi constante para cualquier incremento del valor de Vps y los transistores se utilizan en 
esta región para amplificación de voltaje. Observemos que saturación tiene el significado 
opuesto al de transistores bipolares. En la región lineal u óhmica, el vps de drenaje a fuente 
es bajo y la característica ip — Ups que aparece en la figura 4.6 se puede describir mediante la 
siguiente relación 


ip = K,[ 2( Was — Vr) Ups — Vhs] para vgs > Vr y 0 < Ups < (vgs — Vr) (4.2) 


la cual, con un valor pequeño de vps (<<V 7), se aproxima a 
ip = K,2( vgs — Vr) Ups (4.3) 


La linea de carga de un MOSFET con una resistencia de carga Rp como se muestra en la figura 
4.7a se puede describir por 


Vpp — Ups 
lp = Rp (4.4) 


donde ip = Vpp/Rp con vps = 0 y vps = Vpp con ip = 0. 

Para mantener bajo el valor de Vps, el voltaje de compuerta a fuente Vgs debe ser más 
alto para que el transistor opere en la región lineal. 

La figura 4.7 muestra el modelo de conmutación en estado permanente, el cual es el 
mismo tanto para MOSFETs tipo agotamiento como para tipo enriquecimiento. Rp es la re- 
sistencia de carga. Se conecta una resistencia grande Rg en el orden de megohms entre la 
compuerta y la fuente para establecer el voltaje de compuerta a un nivel definido. Rs (<<Rg) 
limita las corrientes de carga mediante las capacitancias internas del MOSFET. La transcon- 
ductancia g,, se define como 
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< 
Ip 
D 
ai tL pa 
+ — Voo _ == Vop 
7 O, 
Rs G | 
i 5 i K4 Vp S g8, mV Gs 
Yo Vas Sots _ | F 
A L 
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Modelo de conmutación en estado permanente de MOSFETs. 
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La ganancia de transconductancia gm se determina con las ecuaciones (4.1) y (4.2) en el punto 
de operación en vgs = Vgs € ip = Ip como 


dip a 
Em = d = 2K„Vps|Vps=constante (región lineal) 
UGS 
= 2K,( Vas E Vr) Ivo, =constante (región de saturación) (4.6) 


Por consiguiente, gm depende de Vgs en la región de saturación en tanto que permanece casi 
constante en la región lineal. Un MOSFET puede amplificar una señal de voltaje en la región 
de saturación. 

La resistencia de salida, r, = Rps, la cual se define como 


AVps 
Ros = 7 4.7 
O (47) 
por lo común es muy alta en la región de estrangulamiento, típicamente en el orden de mego- 
hms y es muy pequeña en la región lineal, en particular en el orden de miliohms. Para un valor 
pequeño de ups (<<V7) en la región lineal u óhmica, la ecuación (4.3) da la resistencia de dre- 
naje a fuente Rpg como 


Ups 1 
ip K,,2( vgs — Vr) 


Rps = para vcs > Vr (4.8) 


Por consiguiente, la resistencia en estado de conducción Rps del interruptor MOSFET se re- 
duce al incrementar el voltaje de control de compuerta a fuente, vgs. 

Para los MOSFET tipo agotamiento el voltaje de compuerta (o entrada) podría ser o 
positivo o negativo. Sin embargo, los MOSFET tipo enriquecimiento responden sólo a un vol- 
taje de compuerta positivo. Por lo general los MOSFET de potencia son del tipo de enriqueci- 
miento. Sin embargo, los MOSFET tipo agotamiento ofrecen ventajas y simplifican el diseño 
lógico en algunas aplicaciones que requieren alguna forma de interruptor lógico compatible 
con cd o ca que permanezca en estado de conducción o encendido cuando la fuente lógica cae 
y el Vgs se vuelve cero. Las características de los MOSFET tipo agotamiento no se analizan 
más a fondo. 


Características de conmutación 


Sin señal de compuerta, el MOSFET tipo enriquecimiento se puede considerar como dos 
diodos conectados espalda con espalda (diodos np y pn como se muestra en la figura 4.2a) o 
como un transistor NPN. La estructura de la compuerta ofrece capacitancias parásitas a la 
fuente, Cys, y al drenaje, Cga. El transistor NPN tiene una unión polarizada a la inversa del 
drenaje a la fuente y ofrece una capacitancia, Cas. La figura 4.8a muestra el circuito equi- 
valente de un transistor bipolar parásito en paralelo con un MOSFET. La región de base a 
emisor de un transistor NPN se pone en corto en el microcircuito al metalizar la terminal 
fuente y la resistencia desde la base al emisor debido a la resistencia masiva de las regiones 
ny p, Rye, es pequeña. Por consiguiente, se puede considerar que un MOSFET tiene un 
diodo interno y el circuito equivalente se muestra en la figura 4.8. Las capacitancias parási- 
tas dependen de sus voltajes respectivos. 

Al diodo interno integrado a menudo se le llama diodo de cuerpo. La velocidad de conmu- 
tación del diodo de cuerpo es mucho más lenta que la del MOSFET. Por consiguiente, un NMOS 
(semiconductor de óxido metálico de canal n) se comportará como un dispositivo no contro- 
lado. El resultado es que una corriente puede fluir de la fuente al drenaje si las condiciones 
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EN Roe C= 


os 
(a) Bipolar parásito (b) Diodo interno (c) MOSFET con diodos externos 


FIGURA 4.8 
Modelo parásito de enriquecimiento de MOSFETs. 


del circuito prevalecen para una corriente negativa. Esto es cierto si el NMOS esta conmu- 
tando potencia a una carga inductiva y el NMOS actuará como un diodo de conducción libre y 
proporcionará una trayectoria para que la corriente fluya de la fuente al drenaje. El NMOS se 
comportará como un dispositivo no controlado en la dirección inversa. La hoja de datos de un 
NMOS normalmente especificaría la capacidad de corriente del diodo parásito. 

Si se permite que el diodo de cuerpo D, conduzca, entonces puede ocurrir una corriente 
pico alta durante la transición de bloque o apagado del diodo. La mayoría de los MOSFET no 
tienen la capacidad de manejar estas corrientes y el dispositivo puede fallar. Para evitar esta si- 
tuación se puede agregar diodos externos, D> en serie y D4 antiparalelo, como en la figura 4.8c. 
Los MOSFET de potencia se pueden diseñar para que tengan un diodo de cuerpo integrado 
de recuperación rápida y para que operen confiablemente cuando se permita que el diodo de 
cuerpo conduzca a la corriente nominal de MOSFET. Sin embargo, la velocidad de conmuta- 
ción de los diodos de cuerpo sigue siendo un tanto lenta, y puede haber una pérdida de con- 
mutación importante debido a la carga almacenada en el diodo. El diseñador debe verificar las 
capacidades y la velocidad del diodo de cuerpo para manejar los requerimientos de operación. 

La figura 4.9 muestra el modelo de conmutación de MOSFETs con capacitancias pará- 
sitas. Las formas de onda y tiempos de conmutación comunes se muestran en la figura 4.10. 
El tiempo de retraso de encendido o conducción tq(on) es el tiempo que se requiere para cargar 
la capacitancia de entrada al nivel del voltaje de umbral. El tiempo de subida t, es el tiempo 
de carga de compuerta del nivel de umbral al voltaje de compuerta completo Vgsp, el cual se 
requiere para llevar el transistor a la región lineal. El tiempo de retraso de apagado o bloqueo 
ta(oft) €s el tiempo requerido para que la capacitancia de entrada se descargue del sobrevoltaje 
de compuerta V; a la región de estrangulamiento. Vg, debe disminuir de manera significativa 
antes de que Vps comience a subir. El tiempo de caída ty es el tiempo requerido para que la 
capacitancia de entrada se descargue de la región de estrangulamiento al voltaje de umbral. Si 
Vas = Vr, el transistor se apaga. 
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FIGURA 4.9 
S Modelo de conmutación de MOSFETs. 
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FIGURA 4.10 


t Formas de onda y tiempos de conmutación. 


MOSFETs DE CARBURO DE SILICIO 


La compuerta-fuente de un JFET se comporta como una unión pn polarizada a la inversa. 
Un JFET requiere una cantidad finita de corriente de control de compuerta. La compuerta- 
fuente de un MOSFET está aislada e idealmente requiere una corriente cero de control 
de compuerta. El comportamiento normal de bloqueo o apagado del MOSFET de SiC lo hace 
atractivo para los diseñadores de convertidores electrónicos de potencia. Los MOSFET de alto 
voltaje sufren dos limitaciones importantes: (1) las bajas movilidades del canal que ocasio- 
nan una resistencia adicional en estado de conducción del dispositivo, y por consiguiente 
pérdidas de potencia incrementadas en estado de conducción, y (2) la falta de fiabilidad y 
la inestabilidad de la capa de óxido de la compuerta, sobre durante largos periodos y a tem- 
peraturas elevadas. Las normas de fabricación también contribuyen a la desaceleración del 
desarrollo de MOSFETs de SiC. 

La tecnología de SiC ha experimentado avances significativos que ahora permiten fa- 
bricar MOSFETs capaces de superar el desempeño de sus primos IGBTs de Si, en particular 
a alta potencia y altas temperaturas [37]. La nueva generación de MOSFETs de SiC reduce 
el espesor de la capa de deriva por casi un factor de 10 al mismo tiempo que permite que el 
factor de dopado se incremente en casi el mismo orden de magnitud. El efecto total reduce la 
resistencia a la deriva a 1/100 de su MOSFET de Si equivalente. Los MOSFET de SiC ofrecen 
ventajas significativas sobre los dispositivos de silicio que permiten una eficiencia sin preceden- 
tes del sistema y/o tamaño, peso y costo reducidos por su funcionamiento a alta frecuencia. Las 
resistencias típicas en estado de conducción de MOSFETs de SiC de 1.2 kV con capacidades de 
corriente de 10-20 A se encuentran en el rango de 80 a 160 mQ [35, 36, 67]. 

La figura 4.11a muestra el corte transversal de una estructura de MOSFET de SiC típica 
[43]. Por lo común, el dispositivo debe estar apagado o en estado de bloqueo debido a la unión 
pn invertida entre la deriva n y la pared p. Un voltaje de umbral de compuerta a fuente posi- 
tivo debe permitir que el dispositivo rompa la unión pn y el dispositivo debe conducir. El corte 
transversal de una celda de un DMOSFET de SiC 4H de 10 A, 10 kV, el cual es similar al de la 
figura 4.11a, se muestra en la figura 4.11b [48]. Las estructuras generales de los MOSFET de 
las figuras 4.11a y b son las mismas. Sin embargo, las dimensiones y las concentraciones de las 
capas n* y p* determinarán las características del MOSFET, como las capacidades de voltaje y 
corriente. La figura 4.12 muestra el transistor parásito NPN, los diodos, las resistencias de 
deriva y el JFET dentro de los MOSFET [42]. 

Cree también ha fabricado microcircuitos de MOSFET de SiC de 10 A y 10 kV como 
parte de un módulo de medio puente de 120 A. Cuando se comparan con el IGBT de alta 
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Dispositivos parásitos de un MOSFET de canal n [42] 


tecnología de Si de 6.5 kV, los MOSFETs de SiC de 10 kV ofrecen un mejor desempeño. Los 
MOSFET de carburo de silicio pueden desafiar a los IGBT y ser la mejor opción en la elección 
de dispositivos en electrónica de potencia de alto voltaje. La figura 4.13 muestra el corte trans- 
versal de un DMOSFET de compuerta en V [39]. 
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FIGURA 4.13 


Sección transversal de un MOSFET 6H de SiC 
de potencia [39]. © Drenaje 
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El dispositivo suele estar apagado. La aplicación de un voltaje de compuerta a fuente positivo 
empobrece la capa tipo p y enriquece el canal n. La supresión del voltaje de compuerta a fuente 
apaga los dispositivos. La estructura de compuerta en forma de V provoca un encendido y apa- 
gado más rápidos. 


COOLMOS 


COOLMOS [9-11] es una nueva tecnología para MOSFETs de potencia de alto voltaje que 
implementa una estructura de compensación en la región de deriva vertical de un MOSFET 
para mejorar la resistencia en estado de conducción. Tiene una menor resistencia en estado 
de conducción con el mismo encapsulado en comparación con la de otros MOSFET. Las 
pérdidas por conducción son al menos cinco veces menores comparadas con las de la tecno- 
logía MOSFET convencional. Es capaz de manejar dos a tres veces más potencia de salida 
en comparación con la del MOSFET convencional con el mismo paquete. El área activa del 
microcircuito de COOLMOS es aproximadamente cinco veces más pequeña que la de un 
MOSFET estándar. 

La figura 4.14 muestra el corte transversal de un COOLMOS. El dispositivo mejora el 
dopado de la capa n-dopada que conduce la corriente aproximadamente en un orden de magni- 
tud sin modificar la capacidad de bloqueo del dispositivo. Un alto voltaje de bloqueo, Vgp del 
transistor requiere una capa epitaxial con poco dopado relativamente gruesa que lleve a la bien 
conocida ley [12] que relaciona la resistencia de drenaje a fuente para Vgr, por 


_ yk 
Roon = VE (4.9) 


donde k, es una constante entre 2.4 y 2.6. 


Fuente Compuerta 
ES G 
TE 
pt 
a 
n epi 
o A 
N sub 
D FIGURA 4.14 


Drenaje Corte transversal de un COOLMOS. 
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Esta limitación se supera agregando columnas de dopado de tipo opuesto que se imple- 
mentan en la región de deriva de manera que la integral de dopado a lo largo de una línea 
perpendicular al flujo de corriente permanezca más pequeña que la carga de avance propia del 
material, la cual para el silicio es aproximadamente de 2 X 1012 cm~*. Este concepto requiere 
una compensación de la carga adicional en la región n por parte de regiones con dopado p 
adyacentes. Estas cargas crean un campo eléctrico lateral que no contribuye al perfil de campo 
vertical. Es decir, la concentración del dopado se integra a lo largo de una línea perpendicular 
a la interfaz creada por las regiones p y n. 

Los portadores mayoritarios proporcionan sólo la conductividad eléctrica. Como no 
hay contribución de corriente bipolar, las pérdidas por conmutación son iguales a las de los 
MOSFET convencionales. El dopado del voltaje que sustenta la capa se eleva en aproximada- 
mente un orden de magnitud; bandas p verticales adicionales insertadas en la estructura com- 
pensan la corriente excedente que conduce carga n. El campo eléctrico en el interior de la 
estructura se fija por la carga neta de las dos columnas con dopado opuesto. Por consiguiente, 
se puede lograr una distribución de campo casi horizontal si ambas regiones se contrarrestan 
perfectamente entre sí. La fabricación de pares adyacentes de regiones p y n dopadas con prác- 
ticamente carga neta cero requiere una manufactura de precisión. Cualquier desequilibrio en la 
carga impacta el voltaje de bloqueo del dispositivo. Para voltajes de bloqueo más altos sólo hay 
que incrementar la profundidad de las columnas sin tener que alterar el dopado. Esto conduce 
a una relación lineal [10] entre el voltaje de bloque y la resistencia en estado de conducción 
como se muestra en la figura 4.15. La resistencia en estado de conducción de un COOLMOS de 
600 V, 47 A es de 70 mQ. El COOLMOS tiene una característica v-i lineal con un bajo voltaje 
de umbral [10]. 
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Relación lineal entre el voltaje de bloqueo y la resistencia en estado de conducción. [Ref. 10. G. Deboy]. 
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Los dispositivos COOLMOS se pueden utilizar en aplicaciones hasta un rango de po- 
tencia de 2 kVA como fuentes de potencia para estaciones de trabajo y servidores, fuentes de 
potencia ininterrumpible (UPS), convertidores de alta potencia para sistemas de microondas y 
médicos, hornos de inducción, y equipo de soldar. Estos dispositivos pueden reemplazar a los 
MOSFET de potencia convencionales en todas las aplicaciones y en la mayoría de los casos sin 
ninguna adaptación del circuito. A frecuencias de conmutación de más de 100 kHz, los dispositivos 
COOLMOS ofrecen una capacidad superior de manejo de corriente, por ejemplo, como la 
que se requiere en el área mínima de un microcircuito con una corriente dada. Los dispo- 
sitivos tienen la ventaja de un diodo inverso intrínseco. Cualesquier oscilaciones parásitas 
que pudieran provocar suboscilaciones negativas del voltaje de drenaje a fuente, se fijan a 
un valor definido por el diodo. 


TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO DE UNION (JFETs) 


Los transistores de efecto de campo de unión son simples en cuanto a su construcción [44]. Para 
amplificaciones de bajo nivel están siendo reemplazados por los MOSFET. Sin embargo, gra- 
cias a las ventajas de los materiales de carburo de silicio y a la simplicidad de los JFETs, éstos se 
están convirtiendo en dispositivos prometedores para aplicaciones de conmutación. Los JFET 
de SiC se destacan por un coeficiente de temperatura positivo, su facilidad de paralelización y 
extremadamente rápida conmutación sin corriente de “cola”, sí como baja resistencia en estado 
de conducción Rps(ony que suele ser de 50 m para un dispositivo de 650 V. También exhiben 
una baja carga de compuerta y una baja capacitancia intrínseca. Asimismo, tienen un diodo de 
cuerpo integrado monolíticamente cuyo desempeño de conmutación es comparable a un diodo 
externo de barrera Schottky de SiC. 


Funcionamiento y características de los JFETs 


A diferencia de los MOSFET, los JFET tienen un canal de conducción normal que conecta 
la fuente y el drenaje. La compuerta se utiliza como contacto para controlar el flujo de co- 
rriente a través del canal. Similar a los MOSFET, existen dos tipos de FET de unión: de canal 
n y canal p. El esquema de un JFET de canal n aparece en la figura 4.16a. Un canal tipo n 
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FIGURA 4.16 


Esquema y simbolo de un JFET de canal n. 
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FIGURA 4.17 
Esquema y simbolo de un JFET de canal p. 


se sitúa entre dos regiones de compuerta tipo p. El canal se forma con material levemente 
dopado (baja conductividad), generalmente de silicio o de carburo de silicio, con contactos 
óhmicos de metal en los extremos del canal. Las regiones de compuerta son de material 
tipo p fuertemente dopado (alta conductividad), y en general se vinculan eléctricamente por 
medio de contactos óhmicos de metal. En la figura 4.16b se muestra el símbolo de un JFET 
de canal n donde la flecha apunta de la región tipo p a la región tipo n. 

En los JFET de canal n se forma un canal tipo p entre dos regiones de compuerta tipo n, 
como se muestra en la figura 4.17a. El símbolo de un JFET de canal p se muestra en la figura 
4.17b. Observe que la dirección de la flecha en un JFET de canal p es la inversa de la flecha en 
un JFET de canal n. 

En operación normal, el drenaje de un JFET de canal n se mantiene a un potencial 
positivo y la compuerta a un potencial negativo con respecto a la fuente, como se muestra 
en la figura 4.18a. Las dos uniones pn que se forman entre la compuerta y el canal se po- 
larizan a la inversa. La corriente de compuerta Ig es muy pequeña (del orden de algunos 
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Polarización de JFETs. 
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nanoamperes). Se observa que Iges negativa para JFETs de canal n, en tanto que es posi- 
tiva para JFETs de canal p. 

Para un JFET de canal n, el drenaje se mantiene a un potencial negativo y la compuerta 
a un potencial positivo con respecto a la fuente, como se muestra en la figura 4.18b. Las dos 
uniones siguen polarizadas a la inversa, y la corriente de compuerta Ig es insignificante. La 
corriente de drenaje de un JFET de canal p la ocasionan los portadores minoritarios (huecos) y 
fluye de la fuente al drenaje. La corriente de drenaje de un JFET de canal n la causan los por- 
tadores mayoritarios (electrones) y fluye del drenaje a la fuente. 


Características de transferencias y salida: Supongamos que el voltaje de compuerta a 
fuente de un JFET de canal n es cero; Vgs = 0 V. Si Vps = 0 V. Si Vps se incrementa desde cero 
hasta algún valor pequeño (= 1 V), la corriente de drenaje sigue la ley de Ohm (ip = vps/Rps) 
y será directamente proporcional a Vps. Cualquier incremento en el valor de Vps más allá 
de |V,|, el voltaje de ensanchamiento hará que el JFET funcione en la región de saturación 
y por consiguiente no incrementará de manera significativa la corriente de drenaje. El valor 
de la corriente de drenaje que ocurre en Vps = |Vp] (con vgs = 0) se denomina corriente de 
saturación de drenaje a fuente /pss. 

Cuando el voltaje de drenaje a fuente es casi cero, la región de agotamiento formada 
entre las regiones tipo p y tipo n tendría un ancho casi uniforme a lo largo del canal, como 
se muestra en la figura 4.19a. El ancho de esta región de agotamiento varía al cambiar el 
voltaje a través de ella, el cual es igual a Vgs = 0 si Vps = 0. Los JFET se suelen fabricar 
con el dopado en la región de compuerta mucho más alto que el dopado en la región del canal, 
de modo que la región de agotamiento se extenderá más hacia el canal que hacia la com- 
puerta. Cuando Vps es positivo y se incrementa, el ancho de la región de agotamiento deja 
de ser uniforme a lo largo del canal. Se ensancha en el extremo del drenaje porque la polari- 
zación inversa en la unión compuerta-canal se incrementa a (Vps + |VGs|), como se muestra 
en la figura 4.19b. Cuando la región de agotamiento se extiende a toda la altura del canal, 
éste se estrecha o estrangula. 
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FIGURA 4.19 
Estructura de JFET de canal n simplificada. 
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FIGURA 4.20 


Características de un JFET de canal n. 


La figura 4.20a muestra las características ip — Ups para varios valores de Vgs. Las carac- 
terísticas de salida se pueden dividir en tres regiones: Óhmica, de saturación y de corte. Si vps 
se aumenta más allá del voltaje de ruptura del JFET se origina una ruptura por avalancha, y la 
corriente de drenaje sube de inmediato. El voltaje de ruptura a un voltaje de compuerta de cero 
se denomina Vgp. Este modo de operación se debe evitar ya que el JFET se puede destruir por 
la excesiva disipación de energía. Como el voltaje inverso es más alto en el extremo de drenaje, la 
ruptura ocurre en este extremo. El fabricante especifica el voltaje de ruptura. 


Región óhmica: En esta región el voltaje de drenaje a fuente Vps es bajo y el canal no se 
ensancha. La corriente de drenaje ip se puede expresar como 


ip = K,| 2( ves — Vp) Ups — vhs] para 0 < ups = (vgs — Vp) (4.10) 


la cual, para un valor pequeño de Vps (<<[V|), se reduce a 


ip = K,[2( vgs — Vp) vos] (4.11) 
Donde K, = loss/V5 


Región de saturación: En la región de saturación vps = (vgs — Up). El voltaje de dre- 
naje a fuente Vps es mayor que el voltaje de ensanchamiento, y la corriente de drenaje ip es 
casi independiente de Vps. Para funcionar en esta región Ups = (vgs — p) Sustituyendo 
la condición limitante vps = vgs — Vp en la ecuación (4.10) se obtiene la corriente de drenaje 
como 


ip = K,| 2( Vas = Vp) (Vas = Va) — (Vas v,)?] 
= El Vas — V,) E para Ups = (Vas — Wo) y V, = Vas =0 [para canal n] (4.12) 
La ecuación (4.12) representa la característica de transferencia, la cual se muestra en la figura 


4.20b para ambos canales, n y p. Para un valor dado de ip la ecuación (4.12) da dos valores de 
Vas y sólo un valor es la solución aceptable de modo que V, = vgs = 0. El lugar geométrico 
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del ensanchamiento, el cual describe el límite entre las regiones óhmica y de saturación, se 
puede obtener sustituyendo vgs = Vps + V, en la ecuación (4.12): 


ip = K,( vps + V, — Vp)? = Kpvps (4.13) 
la cual define el lugar geométrico del ensanchamiento y forma una parabola. 


Región de corte: En la región de corte el voltaje de compuerta a fuente es menor que el 
voltaje de ensanchamiento. Es decir, vgs < Vp para canal n y vgs > Vp para canal p, y el JFET 
está bloqueado o apagado. La corriente de drenaje es cero ip = 0. 


ESTRUCTURAS DE JFET DE CARBURO DE SILICIO 


Los JFET de potencia son dispositivos nuevos en evolución [46, 47, 55, 57]. Entre los tipos de 
estructuras de dispositivos de SiC que actualmente se encuentran disponibles están: 


JFET de canal lateral (LCJFET) 

JFET vertical (VJFET) 

JFET de trinchera vertical (VTJFET) 

JFET de rejilla enterrada (BGJFET) 

JFET de trinchera vertical y doble compuerta (DGVTJFET) 


JFET de canal lateral (LCJFET): Durante la última década, el mejoramiento en el ma- 
terial de SiC y el desarrollo de obleas de 3 y 4 pulg han contribuido a la fabricación de los JFET 
de SiC modernos [68]. Los JFT de SiC actualmente disponibles son sobre todo de 1,200 V, 
pero también los hay de 1,700 V. La capacidad de corriente en los JFET es hasta de 48 A, y los 
dispositivos que ofrecen resistencia en estado de conducción están en el rango de 45 a 100 mQ. 
En la figura 4.21 se muestra uno de los diseños modernos del JFET de SiC, el llamado JFET de 
canal lateral. [43] 

La corriente de carga a través del dispositivo puede fluir en ambas direcciones según las 
condiciones del circuito, y está controlada por una compuerta p* enterrada y una unión pn en la 
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FIGURA 4.21 


Corte transversal del LCJFET de SiC 
normalmente en estado de conducción. 
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FIGURA 4.22 
Estructura típica de una JFET vertical de SiC. 


fuente +. Este JFET de SiC es un dispositivo que normalmente se encuentra en estado de con- 
ducción, y se debe aplicar un voltaje negativo de compuerta a fuente para bloquearlo o apagarlo. 
El rango típico de voltajes de estrangulamiento de este dispositivo es de entre —16 y —26 V. Una 
característica importante de esta estructura es el diodo de cuerpo antiparalelo, el cual se forma por 
el lado de la fuente p*, la región de deriva n y el drenaje n**. Sin embargo, la caída de voltaje en 
sentido directo del diodo de cuerpo es mayor en comparación con el voltaje en estado de conduc- 
ción del canal a densidades de corriente nominales (o más bajas) [68, 69]. Por consiguiente, para 
generar la función de diodo antiparalelo, se debe utilizar el canal para minimizar las pérdidas en 
estado de conducción. El diodo de cuerpo puede utilizarse sólo por seguridad para transiciones de 
corta duración [49, 50]. 


JFET vertical: En la figura 4.22a se muestra una estructura típica de un JFET vertical de 
canal n [40], donde se ilustran las dos regiones de agotamiento. Hay dos diodos parásitos [62] 
como se muestra en la figura 4.22b. Por lo común el dispositivo está en estado de conducción 
(modo de agotamiento) y bloqueado o apagado por un voltaje de compuerta a fuente negativo. 


JFET de trinchera vertical (VTJFET): En la figura 4.23 se muestra un esquema de corte 
transversal [43] de la trinchera vertical de Semisouth Laboratories [49, 50]. Puede ser o un 
dispositivo normalmente en estado de bloqueo (modo de enriquecimiento) o un dispositivo en 
estado de conducción (modo de agotamiento), según el espesor del canal vertical y los niveles 
de dopado de la estructura. Los dispositivos están actualmente disponibles con capacidades de 
corriente hasta de 30 A y resistencias en estado de conducción de 100 a 63 mQ. 


JFET de rejilla enterrada (BGJFET): La figura 4.24a muestra el corte transversal de 
un FJET de rejilla enterrada. Utiliza una pequeña separación entre celdas, la cual contribuye 
a una baja resistencia en estado de conducción y a altas densidades de corriente de saturación. 
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FIGURA 4.23 
Corte transversal del VTJFET de SiC. 


Sin embargo, no cuenta con diodo de cuerpo antiparalelo y enfrenta dos dificultades en el pro- 
ceso de fabricación en comparación con el LCJFET [51]. 


JFET de trinchera vertical y doble compuerta (DGVTJFET): La figura 4.24b muestra el 
corte transversal del JFET de trinchera vertical y doble compuerta, el cual es en realidad una 
combinación de los diseños de LCJFET y el BGJFET [43, 51]. Ha sido propuesto por DENSO 
[51]. Este diseño combina una capacidad de conmutación rápida debido a la baja capacitancia 
en la compuerta-drenaje con baja resistencia específica en estado de conducción debido a la 
pequeña separación entre celdas y al control de doble compuerta. La estructura que aparece en 
la figura 4.2a tiene múltiples compuertas p para con control de compuerta más efectivo. Como 
se muestra en la figura 4.24b con una compuerta en T, no existe una estructura única. La estruc- 
tura, dimensiones y concentraciones de las capas n* y p* determinarán las características del 
JFET como las capacidades de voltaje y corriente. 
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FIGURA 4.24 
Cortes transversales de un BGJFET de SiC y de un DGJFET de SiC. 


156 


4.6 


Capítulo 4 Transistores de potencia 


TRANSISTORES BIPOLARES DE UNIÓN 


Un transistor bipolar se forma agregando una segunda región p o n a un diodo de unión pn. 
Con dos regiones n y una región p se forman dos uniones y a esto se le conoce como transis- 
tor NPN, como se muestra en la figura 4.25a. Si hay dos regiones p y una región n, se conoce 
como transistor PNP, lo cual se muestra en la figura 4.25b. Las tres terminales se denominan 
colector, emisor y base. Un transistor bipolar tiene dos uniones, una unión colector-base (CBJ) 
y una unión base-emisor (BEJ) [1-5]. En la figura 4.26 se muestran transistores NPN de varios 
tamaños. 

Para el emisor del transistor tipo NPN de la figura 4.27a hay dos regiones n*, y dos regio- 
nes p* para el emisor del transistor tipo PNP de la figura 4.27b. Para el tipo NPN, la capa n del 
lado del emisor se hace ancha, la base p es angosta y la capa n del lado del colector es angosta 
con un alto nivel de dopado. Para el tipo PNP, la capa p del lado del emisor se hace ancha, la base n 
es angosta, y la capa p del lado del colector es angosta con un alto nivel de dopado. Las corrien- 
tes de base y colector fluyen a través de dos trayectorias paralelas, y el resultado es una baja 
resistencia del colector-emisor en estado de conducción, Rex(ony 
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Transistores bipolares. 


FIGURA 4.26 


Transistores NPN. (Cortesía de Powerex, Inc.). 


4.6.1 


4.6 Transistores bipolares de unión 157 


Emisor Base 
Colector Base 
nt n* 
= p” Z pe 

p n 

n 
P 

Collector Emisor 
(a) Transistor NPN (b) Transistor PNP 
FIGURA 4.27 


Cortes transversales de BJTs. 


Características de estado estable 


Aunque hay tres configuraciones posibles: colector común, base común y emisor común, en 
general se utiliza la configuración emisor común, la cual se muestra en la figura 4.28a para un 
transistor NPN, en aplicaciones de conmutación. Las características de entrada típicas de la 
corriente de base Ig en función del voltaje base-emisor Vgg se muestran en la figura 4.28b. 
La figura 4.28c muestra las características de salida típicas de la corriente de colector Iç en 
función del voltaje colector-emisor Vcg. Para un transistor PNP las polaridades de todas las 
corrientes y voltajes se invierten. 

Un transistor tiene tres regiones de operación: de corte, activa y de saturación. En la 
región de corte el transistor se bloquea o apaga y la corriente de base no es suficiente para en- 
cenderlo, y ambas uniones se polarizan a la inversa. En la región activa el transistor actúa como 
un amplificador, donde la corriente de base se amplifica por una ganancia y el voltaje del 
colector-emisor se reduce con la corriente de base. La CBJ se polariza a la inversa, y la BEJ se 
polariza en sentido directo. En la región de saturación la corriente de base es suficientemente 
alta de modo que el voltaje colector-emisor es bajo, y el transistor actúa como un interruptor. 
Ambas uniones (CBJ y BEJ) se polarizan en sentido directo. La característica de transferencia, 
la cual es una gráfica de Vcr en función de Ig, se muestra en la figura 4.29. 

En la figura 4.30 se muestra el modelo de un transistor NPN en operación de cd de gran 
señal. La ecuación que relaciona las corrientes es 


Ip = Ic + Ip (4.14) 


La corriente de base es efectivamente la corriente de entrada y la corriente de colector es la 
corriente de salida. La relación de la corriente de colector Jc a la corriente de base Ig se conoce 
como ganancia de corriente en sentido directo, Br: 


Ic 
Br = hre = T. (4.15) 
B 
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FIGURA 4.28 


Caracteristicas de transistores NPN. 


La corriente de colector tiene dos componentes: una por la corriente de base y la otra es la 
corriente de fuga de la CBJ. 


lc = Belg + Iceo (4.16) 
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Caracteristicas de transferencia. 
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FIGURA 4.30 
E Modelo de transistores NPN. 


donde /cgo es la corriente de fuga de colector a emisor con el circuito abierto por la base y se 
puede considerar insignificante comparada con BI p. 
Con las ecuaciones (4.14) y (4.16), 


lg = Ip(1 + Br) + Iceo (4.17) 
~ In(1 + Br) ee) 

1 Br +1 
In = Lol 1 =I 4.19 
E el i =) a ee 


Como Br >> 1, la corriente de colector se expresa como 
Lc Fa alg (4.20) 


donde la constante ap está relacionada con Br por 


_ Br 
AT (4.21) 
Oo 
Br =; a (4.22) 
bog 


Consideremos el circuito de la figura 4.31, donde el transistor funciona como interruptor. 


Va — Vee 
Ig = —— 4.23 
a (4.23) 
BrRc 
Vo = Vez = Vee ~ IcRe = Vcc Rg (Vp Var) 
Ver = Vcg F VBE (4.24) 


Ven = Vez — VBE (4.25) 


160 


Capítulo 4 Transistores de potencia 


FIGURA 4.31 


Transistor que funciona como interruptor. 


La ecuación (4.25) indica que en tanto Vcg = Vgg, la CBJ se polariza a la inversa y el transistor 
está en la región activa. La corriente de colector máxima en la región activa, que se obtiene 
al establecer Vcg = 0 y Vez = Veg, es 


Vec = Ver Vec -Z Ver 


lem = = 4.26 
E > (4.26) 
y el valor correspondiente de la corriente de base 
I 
Igu = — (4.27) 
Br 


Si la corriente de base se incrementa por encima de Igy, Vgg se aumenta, la corriente de colec- 
tor se incrementa y el Vcg cae por debajo de Vgg. Esto continúa hasta que la CBJ se polariza 
en sentido directo con Vgc alrededor de 0.4 a 0.5 V. Entonces el transistor entra en la región 
de saturación. La saturación del transistor se puede definir como el punto por encima del cual 
cualquier incremento de la corriente de base no aumenta significativamente la corriente de 
colector. 

En la saturación la corriente de colector permanece casi constante. Si el voltaje de satura- 
ción de colector a emisor es Vcf(sat), la corriente de colector es 


Vec — Ver(sar) 


les = 4.28 
cs a (4.28) 
y el valor correspondiente de la corriente de base es 
I 
las = E (4.29) 
Pr 


Normalmente el circuito se diseña de modo que /g sea mayor que Igs. La relación de Ig a Igs se 
llama factor de sobreexcitación (ODF): 


ODF = (4.30) 
Ips 


y la relación de Ics a Ig se denomina ß forzada, Brorzada donde 


Prorzada = Tp (4.31) 
B 
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La pérdida total de potencia en las dos uniones es 
Pr Ea Verlp + Verlo (4.32) 


Un alto valor del factor de sobreexcitación no puede reducir significativamente el voltaje de 
colector a emisor. Sin embargo, Vgg se incrementa debido a la corriente de base aumentada, y 
el resultado es una pérdida de potencia incrementada en el BEJ. 


Ejemplo 4.1 Cómo determinar los parámetros de saturación de un BJT 


El transistor bipolar de la figura 4.31 se especifica con By en el rango de 8 a 40. La resistencia de la carga 
es Rc = 11 Q. El voltaje de suministro de cd es Vcc = 200 V y el voltaje de entrada al circuito de la base es 
Vz = 10 V. Si Ver(sary = 1.0 V y Vgr(sar) = 1.5 V, determine (a) el valor de Rg que produzca saturación 
con un factor de sobreexcitación de 5; (b) la Brorzada, y (c) la pérdida de potencia Pr en el transistor. 


Solución 

Vcc = 200 V, Bmín == 8, Bmax = 40, Rc = 11 Q, ODF = 5. Ve = 10 V, VeE(sar) = 1.0 V, y VBE(at) = 1.5 NA 
Con la ecuación (4.28), Ics = (200 — 1.0)/11 = 18.1 A. Con la ecuación (4.29), Igs = 18.1/Bmin = 18.1/8 = 
2.2625 A. La ecuación (4.30) da la corriente de base para un factor de sobreexcitación de 5, 


Ig =5 X 2.2625 = 11.3125 A 
a. La ecuación (4.23) da el valor requerido de Rp, 


Ve — VBE (sat) 10 13 = 075140 
z I 11.3125 


b. Con la ecuación (4.31), Brorzada = 18.1/11.3125 = 1.6 
ce. La ecuación (4.32) da la pérdida total de potencia como 


Pr = 1.5 X 11.3125 + 1.0 x 18.1 = 16.97 + 18.1 = 35.07 W 


Nota: Para un ODF de 10, Ig = 22.265 y la pérdida de potencia es Pr = 1.5 X 22.265 + 
18.1 = 51.5 W. Una vez que el transistor se satura, el voltaje colector-emisor no se reduce en re- 
lación con el incremento de la corriente de base. Sin embargo, la pérdida de potencia se incre- 
menta. Con un alto valor del ODF, el transistor se puede dañar debido a la avalancha térmica. 
Por otro lado, si el transistor se sobreexcita (Ig < Icg), puede funcionar en la región activa y 
Vceg se incrementa, por lo que la pérdida de potencia se aumenta. 


4.6.2 CARACTERÍSTICAS DE CONMUTACIÓN 


Una unión pn con polarización directa exhibe dos capacitancias en paralelo: una capacitancia 
de capa de agotamiento y una capacitancia de difusión. Por otra parte, una unión pn con pola- 
rización inversa tiene sólo capacitancia de agotamiento. En condiciones de estado estable, estas 
capacitancias no desempeñan ningún rol. Sin embargo, en condiciones transitorias, influyen en 
el comportamiento de encendido y apagado del transistor. 

En la figura 4.32 se muestra el modelo de un transistor en condiciones transitorias, donde 
Cep Y Cbe Son las capacitancias efectivas de la CBJ y BEJ, respectivamente. La transconductan- 
cia, Zm, de un BJT se define como la relación de Al a AVgg. Estas capacitancias dependen de 
los voltajes de unión y de la construcción física del transistor. 
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FIGURA 4.32 


Modelo transitorio de un BJT. 


Cep afecta la capacitancia de entrada de forma significativa debido al efecto de multiplicación 
Miller [6]. Las resistencias de colector a emisor y de base a emisor son Fee y "pe, respectivamente. 

A causa de las capacitancias internas el transistor no se enciende de inmediato. La figura 
4.33 ilustra las formas de onda y tiempos de conmutación. Conforme el voltaje de entrada vg 
sube de cero a V4 y la corriente de base sube a / py, la corriente de colector no responde de 
inmediato. Hay un retraso, conocido como tiempo de retraso tg, antes de que fluya cualquier 


FIGURA 4.33 


Tiempos de conmutación de transistores bipolares. 
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corriente de colector. Este retraso se requiere para cargar la capacitancia de la BEJ al voltaje 
de polarización directa V gg (aproximadamente 0.7 V). Después de este retraso, la corriente de co- 
lector sube al valor de estado estable de Ics. El tiempo de subida t, depende de la constante 
de tiempo determinada por la capacitancia de la BEJ. 

La corriente de base es normalmente es mayor que la requerida para saturar el transis- 
tor. Como resultado, la carga de portadores minoritarios excedente se almacena en la región 
de la base. A mayor ODF, mayor cantidad de carga extra almacenada en la base. Esta carga 
extra, denominada carga de saturación, es proporcional a la excitación de base excedente y la 
corriente correspondiente J,: 


I 
Le = Iz = = = ODF ° Ips = Ips NN Igs(ODF = 1) (4.33) 


y la carga de saturación esta dada por 


O, = 1.1, = r,Igs(ODF — 1) (4.34) 


donde ts; se conoce como constante de tiempo de almacenamiento del transistor. 

Cuando el voltaje de entrada se invierte de V; a — V3 y la corriente también cambia a 
—I >, la corriente de colector no cambia durante un tiempo ts, llamado tiempo de almacena- 
miento. El tg se requiere para eliminar la carga de saturación de la base. Cuanto más alta sea 
la corriente de colector, más alta será la corriente de base y se llevará más tiempo recuperar 
las cargas almacenadas que provocan un tiempo de almacenamiento más largo. Dado que vgg 
incluso con aproximadamente sólo 0.7 V sigue siendo positivo, la corriente de base invierte su 
dirección por el cambio en la polaridad de vg de V; a —V,. La corriente inversa —/pg, ayuda a 
descargar la base y eliminar la carga extra de la base. Sin —/p,, la carga de saturación se tiene 
que eliminar por completo por recombinación y el tiempo de almacenamiento sería mayor. 

Una vez eliminada la carga extra, la capacitancia de la BEJ se carga al voltaje de entrada 
=V, y la corriente de base cae a cero. El tiempo de caída tf depende de la constante de tiempo, 
determinada por la capacitancia de la BEJ polarizada a la inversa. 

La figura 4.34a muestra la carga extra de almacenamiento en la base de un transistor sa- 
turado. Durante el apagado, esta carga extra se elimina primero en el tiempo t, y el perfil de la 
carga cambia de a a c como se muestra en la figura 4.34b. Durante el tiempo de caída el perfil 
de la carga decrece a partir del perfil c hasta que se eliminan todas las cargas. 
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‘Almacenamiento, 
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Ss 
(a) Almacenamiento (b) Perfil de la carga 
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Almacenamiento de carga en transistores bipolares. 
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El tiempo de encendido t„ es la suma del tiempo de retraso fg y el tiempo de subida t,: 
by = ta + A 
el tiempo de apagado 1, es la suma del tiempo de almacenamiento f, y el tiempo de caída tf 


to = ty + tr 


Ejemplo 4.2 Cómo determinar la pérdida por conmutación de un transistor 


Las formas de onda del transistor interruptor de la figura 4.31 se muestran en la figura 4.35. Los paráme- 
tros son Vcc = 250 V, VBE(sat) =3V,Ig=8A, Ves(sat) = 2 V, Ics = 100 A, t4 = 0.5 ps, t, = 1 ps, t = 5 ps, 
ty = 3 ys, y fs = 10 kHz. El tiempo de trabajo es k = 50%. La corriente de fuga de colector a emisor es 
Icgo = 3 mA. Determine la pérdida de potencia por la corriente de colector (a) durante el encendido 
ton = ta + ty; (b) durante el periodo de conducción, £,; (c) durante el apagado t, = ts + tf (d) durante el 
tiempo de inactividad £,, y (e) pérdidas de potencia totales promedio Pr. (f) Trace la gráfica de la potencia 
debido a la corriente de colector P,(t). 


Solución 


T=1/f, = 100 ps, k = 0.5, kT = tq + t, + ty = 50 ps, t, = 50 — 0.5 — 1 = 48.5 ps, (1 — K) T= ty + tp + tọ = 
50 ps, y t, = 50 — 5 — 3 = 48 ps. 


VBE(sat) 


0 


FIGURA 4.35 


Formas de onda de un transistor interruptor. 


a. 
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Durante el tiempo de retraso, 0 = t S tg: 
i(t) = lego 
veelt) = Vcc 
La potencia instantánea debido a la corriente de colector es 
P(t) = itce = lceoVcc 
=3 x 10% x 250 = 0.75 W 
La pérdida de potencia promedio durante el tiempo de retraso es 


1f" 
H= al P(t) dt = IcroVectahs 
0 


=3 x 10% x 250 x 0.5 x 10°° x 10 x 10° = 3.75 mW 
Durante el tiempo de subida, 0 < t < t,: 


I 
i(t) = ay 


t; 


veelt) = Veo + (Versa) — Veo) 


= 


r 


A t t 
P(t) = ¿Vez = los Vec + (Ver (say — Vec) E 


td r 


La potencia P,(t) es máxima cuando t = tm, donde 


t, Vcc 
2[Vcc = Ver (sat) ] 
250 


=1x = 0.504 
2(250 = 2) 


t m 


y la ecuación (4.36) de la potencia pico 


P = Vécles 
d 4[Vcc igi Vex(sat) | 
100 
= 250? x ————. = 6300 W 
4(250 — 2) 
1 [" Vec — Vextsat) — rec] 
P, =— | P(t) dt = folost | 
r Al ) f CS al 2 3 
250 2 — 250 
= 10 x 10° x 100 x1 x 104| 2 + 3 |- assw 


La pérdida total de potencia durante el encendido es 


Pon = Pa + P, 
= 0.00375 + 42.33 = 42.33 W 
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(4.35) 


(4.36) 


(4.37) 


(4.38) 


(4.39) 


(4.40) 
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b. El periodo de conducción, 0 = t = ¢,;: 


i(t) = Ics 
veelt) = Versai) 
P(t) = i0ce = Versaj Les 


= 2 X 100 = 200 W 


1 


tn 
| zl P(t) dt = Versat) Icstnfs (4.41) 
0 


=2 x 100 x 48.5 x 10% x 10 x 10° = 97 W 


c. El periodo de almacenamiento, 0 =f = fy: 


i(t) = Ics 
Vce(t) = Vex(sat) 
PAt) = itce = Ver(sat) Los 


=2 x 100 = 200 W 


1 ty 
P = a P.(t) dt = Vek(sar) Icstsfs (4.42) 
0 
=2 Xx 100 x 5 x 10% x 10 x 10° = 10 W 


El tiempo de caída, 0 = t = tg 


t 
i(t) = Is(1 ai 2) ignorando Icro 
f 


V, 
vcrlt) = a t, ignorando Ícgo (4.43) 


. t \t 
P(t) = icp = Veeles| (1 = Lye) 
ILTF 


Esta pérdida de potencia durante el tiempo de caída es máxima cuando ¢ = t/2 = 1.5 psy la 
ecuación (4.43) da la potencia pico, 


= Vecles (4 44) 
m 4 id 
= 250 Xx me = 6250 W 
1/7 Veclest fs 
P, ==] P(t dt = == 4.45 
=F RO (4.45) 
250 x 100 x 3 x 10% x 10 x 10° 
= = 125 W 
6 
La pérdida de potencia durante el apagado es 
Vout 
Por = Ps + P; = Icsfs\ Verso) + a (4.46) 


= 10 +125 = 135 W 
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FIGURA 4.36 


Gráfica de la potencia instantánea del ejemplo 4.2. 


d. Periodo de inactividad, 0 = t <= tọ: 


i(t) = ezo 
vcrlt) = Vec 
Pt) = ice = IceoVce (4.47) 
=3 x 10° x250 = 0.75 W 


ir 
Po = El P(t) dt = IczoVectofs 
0 


=3 x 10% x 250 x 42 x 10% x 10 x 10° = 0.315 W 


e. La pérdida total de potencia en el transistor debido a la corriente de colector es: 


Pr = Pan + P, + Po + Po (4.48) 
= 42.33 + 97 + 135 + 0.315 = 274.65 W 


f. La figura 4.36 muestra la gráfica de la potencia instantánea. 


Nota: Las pérdidas por conmutación durante la transición del estado de encendido al 
estado de apagado y viceversa son muchas más que las pérdidas en estado de encendido. El 
transistor debe estar protegido contra rupturas debido a una alta temperatura en la unión. 


Ejemplo 4.3 Cómo determinar la pérdida de excitación de base de un transistor 


Con los parámetros del ejemplo 4.2, calcule la pérdida de potencia promedio debido a la corriente de 
base. 


Solución 


Ver(sa) =3V, Ip =8A, T =1/f, = 100 ps, k =0.5, kT = 50 ps, t4 =0.5 ps, t, =1 ps, 
ln =50- 1.5 =48.5 pS, ly =5 ps, lp =3 pS, fon = lg tt = 15 ps, Y lor = lg ty = S+ 
3 =8ps. 
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Durante el periodo, 0 = t S (fon + ty): 
i(t) = Ips 
UpE(t) = VBE(sat) 
La potencia instantanea debido a la corriente de base es 


P,(t) = Ugg = Ips Vescsat) 


=8xX3=24W 


Durante el periodo, 0 = t = tọ (T — ton — tn — ts — tf. Py(£) = 0. La pérdida de potencia promedio es 


Pg = IgsVBE(sat (fon + tn + ts + t) f (4.49) 
=8 x3 X (1.5 +48.5 +5 +3) x 10 x 10 x 10 = 13.92 W 


Nota: Como la corriente de compuerta de un MOSFET es insignificante, la pérdida de 
excitación de la compuerta de un MOSFET de potencia es insignificantemente pequeña. 


Límites de conmutación 


Segunda ruptura (SB). Al fenómeno destructivo causado por el flujo de corriente hacia 
una pequeña parte de la base que produce puntos calientes localizados se le conoce como SB o 
segunda ruptura. Si la energía en estos puntos calientes es bastante, el calentamiento excesivo 
localizado puede dañar el transistor. Por consiguiente, la segunda ruptura es provocada por una 
avalancha térmica localizada, a causa de altas concentraciones de corriente. La concentración 
de corriente puede deberse a defectos en la estructura del transistor. La SB ocurre con ciertas 
combinaciones de voltaje, corriente y tiempo. Dado que el tiempo interviene, la segunda rup- 
tura es básicamente un fenómeno que depende de la energía. 


Área de operación segura polarizada en sentido directo (FBSOA). Durante el encen- 
dido y en condiciones de estado de conducción, la temperatura promedio en la unión y el límite 
de segunda ruptura limitan la capacidad de manejo de potencia de un transistor. Los fabrican- 
tes suelen proporcionar las curvas de FBSOA en condiciones de prueba específicas. El área de 
operación segura polarizada en sentido directo indica los límites i, — vcg del transistor; para 
una operación confiable el transistor no debe someterse a una disipación de potencia mayor 
que la mostrada por la curva FBSOA. 


Área de operación segura polarizada a la inversa (RBSOA). Durante el apagado, el 
transistor debe mantener una alta corriente y un alto voltaje, en la mayoría de los casos con la 
unión base a emisor polarizada a la inversa. El voltaje de colector a emisor debe mantenerse 
a un nivel seguro a, o por debajo, de un valor especificado de corriente de colector. Los fab- 
ricantes proporcionan los límites Ic — Vcg durante el apagado en polarización inversa como 
RBSOA. 


Voltajes de ruptura. Un voltaje de ruptura se define como el voltaje máximo absoluto 
entre dos terminales con la tercera terminal abierta, en cortocircuito o polarizada en dirección 
directa o inversa. En una ruptura el voltaje permanece relativamente constante, en tanto que la 
corriente sube con rapidez. Los fabricantes citan los siguientes voltajes de ruptura: 


Vepo: el voltaje máximo entre la terminal emisor y la terminal base con la terminal colec- 
tor abierta. 
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Vec V cE(sus) 


(a) Circuito de prueba (b) Líneas de carga 


FIGURA 4.37 


Líneas de carga de encendido y apagado. 


Vcev o Vegx: el voltaje máximo entre la terminal colector y la terminal emisor a un vol- 
taje negativo especificado aplicado entre la base y el emisor. 


Vceocsus): El voltaje máximo de sustentación entre la terminal colector y la terminal 
emisor con la base abierta. Este valor se especifica como la corriente y voltaje de colector 
máximos, que aparecen simultáneamente a través del dispositivo con un valor específico 
de inductancia de carga. 


Consideremos el circuito de la figura 4.374. Cuando el interruptor SW se cierra la co- 
rriente de colector se incrementa, y después de un transitorio la corriente de colector en estado 
estable es Ics = (Vcc — Vertsar))/Re- Para una carga inductiva, la línea de carga sería la tra- 
yectoria ABC de la figura 4.37b. Si el interruptor se abre para eliminar la corriente de base, la 
corriente de colector comienza a caer y se induce un voltaje L(di/dt) a través del inductor que 
se opone a la reducción de corriente y el transistor se ve sometido a un voltaje transitorio. Si 
este voltaje alcanza el nivel de voltaje de sustentación, el voltaje del colector permanece aproxi- 
madamente constante y la corriente de colector cae; después de un breve tiempo el transistor 
queda en estado inactivo. La figura 4.37b presenta la línea de carga de apagado indicada por la 
trayectoria CDA. 


BJTs de carburo de silicio 


Al igual que los BJT de Si, el BJT de SiC es un dispositivo bipolar que por lo común se 
encuentra en estado de apagado, el cual combina tanto una baja caída de voltaje en estado 
de conducción (0.32 V a 100 A/cmô [58] como un desempeño de conmutación bastante rá- 
pida. La baja caída de voltaje en estado de conducción se obtiene debido a la cancelación 
de las uniones base-emisor y base-colector. Sin embargo, el BJT de SiC es un dispositivo 
controlado por corriente, es decir que se requiere una corriente de base sustancial conti- 
nua mientras conduce una corriente de colector. Los BJT de SiC son muy atractivos para 
aplicaciones de conmutación de potencia debido a su potencial de muy bajas resistencias 
específicas en estado de conducción y de operación a alta temperatura con altas densidades 
de potencia [56, 57, 58]. Para los BJT de SiC, la ganancia de corriente de emisor común (B), 
la resistencia específica (Ron), y el voltaje de ruptura, son importantes para optimizar la 
competencia con los dispositivos de potencia a base de silicio. Se ha dedicado un cuantioso 
trabajo para mejorar el desempeño de los BJT de SiC. 
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FIGURA 4.38 
Vista de corte transversal del dispositivo BJT 4H-SiC. 


4.7 


Los BJT de SiC disponibles tienen una capacidad de voltaje de 1.2 kV y capacidades de 
corriente en el rango de 6 a 40 A, con ganancias de corriente de más de 70 a temperatura am- 
biente para un dispositivo de 6 A [59]. Sin embargo, la ganancia de corriente depende en gran 
medida de la temperatura y, en particular, cae más de 50% a 25°C en comparación con la tem- 
peratura ambiente. El desarrollo de BJTs de SiC ha sido exitoso, y a pesar de la necesidad de la 
corriente de base, los BJT de SiC ofrecen un desempeño competitivo en el rango de kilovolts. 
En la figura 4.38a se muestra un BJT NPN de SiC [60]. La extensión de terminación de unión 
(JTE) exhibe un alto voltaje de ruptura en comparación con los BJTs de SiC. La figura 4.38b 
muestra el circuito equivalente de resistencia en estado de conducción [56]. La estructura, di- 
mensiones y concentraciones de las capas n* y p+ determinarán las características del BJT, 
como capacidades de voltaje y corriente. 


IGBTS 


Un IGBT combina las ventajas de los BJT y los MOSFET. Un IGBT tiene alta impedancia de 
entrada, como los MOSFET, y bajas pérdidas por conducción en estado activo, como los BJT. 
Sin embargo, no tiene el problema de segunda ruptura, como los BJT. Por el diseño y estruc- 
tura del microcircuito (chip), la resistencia equivalente de drenaje a fuente Rps se controla 
para que se comporte como la de un BJT [13-14]. 

En la figura 4.39a se muestra la sección transversal de la estructura de silicio de un IGBT, 
la cual es idéntica a la de un MOSFET, excepto por el sustrato p*. No obstante, el desempeño 
de un IGBT se parece más al de un BJT que al de un MOSFET. Esto se debe al sustrato p*, el 
cual es responsable de inyectar portadores minoritarios en la región n. El circuito equivalente 
se muestra en la figura 4.39b, que se puede simplificar como el de la figura 4.39c. Un IGBT se 
construye con cuatro capas alternas PNPN, y podría enganchar como un tiristor si se cumple 
la condición necesaria (&npn + Apnp) > 1. La capa intermedia n* y la ancha base epitaxial 
reducen la ganancia de la terminal NPN mediante diseño interno con lo cual se evita el engan- 
che. Los IGBT tienen dos estructuras: de perforación (PT) y de no perforación (NPT). En 
la estructura IGBT de perforación, el tiempo de conmutación se reduce con el uso de una capa 
intermedia n altamente dopada en la región de deriva cerca del colector. En la estructura NPT 
los portadores tienen una vida más larga que en la estructura PT, lo que ocasiona modulación 
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FIGURA 4.39 
Corte transversal y circuito equivalente de IGBTs. 
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por conductividad de la región de deriva y reduce la caída de voltaje en estado de encendido. 
Un IGBT es un dispositivo controlado por voltaje similar a un MOSFET de potencia. Al igual 
que un MOSFET, cuando la compuerta se vuelve positiva con respecto al emisor para el encen- 
dido, se atraen portadores n hacia el canal p cerca de la región de la compuerta; esto produce 
una polarización directa de la base del transistor NPN con la cual, por tanto, se enciende. Un 
IGBT se enciende con sólo aplicar un voltaje de compuerta positivo para abrir el canal a los 
portadores n y se apaga al eliminar el voltaje de compuerta, con lo que se cierra el canal. Sólo 
requiere un sencillo circuito de control. Tiene pérdidas de conducción y conmutación más bajas 
al mismo tiempo que comparte muchas de las atractivas características de los MOSFET de po- 
tencia, como la facilidad de excitación de compuerta, corriente pico, capacidad y robustez. Un 
IGBT es inherentemente más rápido que un BJT; sin embargo, la velocidad de conmutación de 
los IGBT es inferior a la de los MOSFET. 

La figura 4.40 muestra el símbolo y el circuito de un interruptor IGBT. Sus tres terminales 
son compuerta, colector y emisor en lugar de compuerta, drenaje y fuente de un MOSFET. 
En la figura 4.41a se muestran las características de salida típicas de ic en función de vcg para 
varios voltajes vgg de compuerta a emisor. La característica de transferencia típica de ic en 
función de vgg se muestra en la figura 4.41b. Los parámetros y sus símbolos son similares a los 
de los MOSFET, excepto que los subíndices para fuente y drenaje se cambian a emisor y colec- 
tor, respectivamente. La capacidad de corriente de un IGBT puede ser hasta de 6500 V, 2400 A 
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Características típicas de salida y de transferencia de IGBTs. 
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y la frecuencia de conmutación puede ser hasta de 20 kHz. Los IGBT se utilizan cada vez más 
en aplicaciones de mediana potencia como controladores de motor de ca, fuentes de potencia, 
relevadores de estado sólido, y contactores. 

Conforme se amplían los límites superiores de las capacidades de los IGBT comercial- 
mente disponibles (por ejemplo, tan altos como 6500 V y 2400 A), los IGBT están encontrando y 
reemplazando aplicaciones en las que los BJT y los MOSFET convencionales se han utilizado 
predominantemente como interruptores. 


IGBTs de carburo de silicio 


El IGBT basado en Si ha demostrado un excelente desempeño para un amplio rango de capaci- 
dades de voltaje y corriente durante las últimas dos décadas [63, 65, 66]. En aplicaciones de alto 
voltaje un IGBT es conveniente por sus requerimientos simples de excitación de compuerta y 
su gran éxito en el mundo del silicio [36]. Las estructuras MOS de SiC han aparecido en años 
recientes con una alta resistencia a la ruptura y baja densidad de carga de interfaz, a la vez 
que han allanado el camino para la posible aparición de los IGBTs. Se ha llevado a cabo una 
extensa investigación sobre MOSFETS de potencia 4H-SiC para voltajes de bloqueo hasta de 
10 kV [62, 63]. 

Para aplicaciones de más de 10 kV, los dispositivos bipolares se consideran favorables de- 
bido a su modulación de conductividad. Los transistores bipolares de SiC de compuerta aislada 
son más atractivos que los tiristores por su característica de compuerta MOS y un desempeño 
superior de conmutación. Tanto los IGBT de canal n (IGBTs n) como los IGBT de canal p 
(IGBTs p) se han demostrado con estructuras 4HsiC y altos voltajes de bloqueo. Estos IGBT 
exhiben fuerte modulación de conductividad en la capa de deriva y mejoras significativas en la 
resistencia en estado de encendido en comparación con el MOSFET de 10 kV. Las ventajas de 
los IGBT p de SiC, como el potencial de muy baja resistencia en estado de encendido, coefi- 
ciente de temperatura levemente positivo, alta velocidad de conmutación, pequeñas pérdidas 
por conmutación y gran área de operación segura, los hace adecuados y atractivos para aplica- 
ciones de alta potencia y alta frecuencia. En la figura 4.42a se muestra el corte transversal de 
un IGBT de SiC [63], y el circuito equivalente [61] se muestra en figura 4.42b. La estructura, 
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FIGURA 4.42 
Estructura simplificada de un IGBT de canal p 4H-SiC. 
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dimensión y concentraciones de las capas n* y p* determinarán las características del IGBT, 
como el voltaje y la corriente. 


SITs 


Un SIT es un dispositivo de alta potencia y alta frecuencia. Desde que J. Nishizawa inventó 
los dispositivos de inducción estática en Japón [17], el número de dispositivos de esta familia va 
en aumento [19]. Esencialmente consiste en la versión de estado sólido del tubo tríodo de vacío. 
La figura 4.43 muestra la sección transversal de la estructura de silicio de un SIT [15] junto con 
su símbolo. Es un dispositivo de estructura vertical con múltiples canales cortos. Por consi- 
guiente, no está sujeto a la limitación de área y es adecuado para funcionar a alta velocidad y 
alta potencia. Los electrodos de compuerta están enterrados en las capas epitaxiales n de drenaje 
y fuente. Un SIT es idéntico a un JFET excepto por la construcción vertical y de compuerta en- 
terrada, que ocasionan una baja resistencia de canal y una baja caída. Un SIT tiene un canal de 
corta longitud, baja resistencia en serie de compuerta, baja capacitancia de compuerta-fuente, 
y pequeña resistencia térmica. Presenta un bajo nivel de ruido, baja distorsión y alta capacidad 
de potencia de audiofrecuencia. Los tiempos de encendido y apagado son muy pequeños, 
típicamente de 0.25 us. 

La caída en estado de encendido es alta, por lo común de 90 V para un dispositivo de 180-A, 
y de 18 V para un dispositivo de 18 A. Un SIT normalmente es un dispositivo de encendido o 
activo, y un voltaje de compuerta negativo lo mantiene apagado. La característica de normal- 
mente encendido y la alta caída en estado encendido limitan sus aplicaciones para conversiones 
de potencia generales. Las características típicas de los SIT se muestran en la figura 4.44 [18]. 
Una barrera de potencial electrostáticamente inducido controla la corriente en dispositivos de 
inducción estática. Los SIT pueden funcionar con una potencia de 100 KVA a 100 Khz, o de 
10 VA a 10 GHz. La capacidad de corriente de los SIT puede ser hasta de 1200 V, 300 A, y 
la velocidad de conmutación puede ser tan alta como 100 kHz. Es más adecuado para aplica- 
ciones de alta potencia y alta frecuencia (por ejemplo, audio, VHF/UHF y amplificadores de 
microondas). 


S 
| Capa de 
pasivación 


D 
G 
S 
| (b) Simbolo 
D 


Drenaje 
(a) Corte transversal 


FIGURA 4.43 


Corte transversal y simbolo de SIT. 
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FIGURA 4.44 
Características típicas de SIT. [Ref. 18, 19]. 


COMPARACIONES DE TRANSISTORES 


La tabla 4.2 muestra las comparaciones de BJTs, MOSFETs e IGBTs. Un diodo es un dis- 
positivo de un cuadrante controlado, en tanto que un BJT o un IGBT es un dispositivo de 
un cuadrante controlado. Un transistor con un diodo antiparalelo permite soportar flu- 
jos de corriente bidireccionales. Un transistor en serie con un diodo puede soportar voltajes 
bidireccionales. 

Gracias al diodo interno, un MOSFET es un dispositivo de dos cuadrantes que permite 
el flujo de corriente en dos direcciones. Cualquier transistor (MOSFET, BJT o IGBT) en com- 
binación con diodos puede funcionar en cuatro cuadrantes donde son posibles tanto voltajes 
bidireccionales como corrientes bidireccionales, como se muestra en la tabla 4.3. 


REDUCCIÓN DE POTENCIA DE TRANSISTORES DE POTENCIA 


La figura 4.45 muestra el circuito equivalente térmico. Si la pérdida total de potencia promedio 
es Pr, la temperatura de caja es 


To= T; — PrRic 
La temperatura del disipador es 


Ts = Tc — PrRcs 


TABLA 4.2 Comparaciones de transistores de potencia 


Variable de 
control de 
base/compuerta 


Tipo de 
interruptor 


MOSFET Voltaje 


COOLMOS Voltaje 


BJT Corriente 
IGBT Voltaje 
SIT Voltaje 


Característica Frecuencia 
de control de 
conmutación 

Continuo Muy alta 
Continuo Muy alta 
Continuo Mediana 

20 kHz 
Continuo Alta 
Continuo Muy alta 


Caída de 
voltaje 
en estado 


de encendido voltaje Y, 


Alta 


Baja 


Baja 


Mediana 


Alta 


Capacidad 
máxima de 


Capacidad 
máxima de 
corriente J, 


1kV 150 A 

Ss =Vsly Ss = Val, 
=0.1MVA =0.1MVA 

1kV 100 A 

15kV 1kA 

Ss =Vsls Ss = Vols 
=15MVA =15MVA 

3.5kV 2kA 

Ss =Vels Ss = Vols 
=15MVA =15MVA 


Nota: se espera que las capacidades de voltaje y corriente se incrementen conforme avance la tecnologia. 


Ventajas 


Más alta velocidad de conmutación 
Baja pérdida por conmutación 
Circuito simple de control 
de compuerta 
Pequeña potencia de compuerta 
Coeficiente de temperatura 
negativo en la corriente de drenaje 
y facilita la operación en paralelo 
Bajos requerimientos de 
control de compuerta 
y baja caída de potencia 
en estado de encendido 
Interruptor simple 
Baja caída en estado de 
encendido 
Más alta capacidad de 
voltaje en estado 
de encendido 
Alta pérdida por 
conmutación 


Bajo voltaje en estado 
de encendido 

Pequeña potencia de 
compuerta 

Alta capacidad de voltaje 


Limitaciones 


Alta caída en estado de 
encendido, hasta de 10 V 

Baja capacidad de voltaje 
en estado de apagado 


Dispositivo de voltaje 
unipolar 


Dispositivo de baja 
potencia 

Bajas capacidades de 
voltaje y corriente 

Dispositivo controlado 
por voltaje, requiere 
una alta corriente de 
base para encenderse 
y mantener la corriente 
en estado de encendido 


Pérdida de potencia de 
control de base 

Tiempo de recuperación 
de carga y lenta 

velocidad de conmutación 

Región de segunda ruptura 

Altas pérdidas por 
conmutación 

Dispositivo de voltaje 
unipolar 

Baja capacidad de voltaje 
en estado de apagado 

Dispositivo de voltaje 
unipolar 

Más alta caída de voltaje 
en estado de encendido 

Bajas capacidades de 
corriente 
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TABLA 4.3 Cuadrantes de operación de transistores con diodos 


Soporta Soporta Flujo Flujo 
voltaje voltaje de corriente de corriente 
Dispositivos positivo negativo positiva negativa Símbolo 
Diodo x x 
F i 
v 
MOSFET x x x 
MOSFET x x x 
con dos 
diodos 
externos 
BJT/IGBT x x : 
ry 
v 
BJT/IGBT x x x yi 
con diodo EN 
antiparalelo 
AY 
BJT/IGBT x x x i + 
con un diodo 
en serie 
v 


(continúa) 
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TABLA 4.3 (continuación) 


Soporta Soporta Flujo Flujo 
voltaje voltaje de corriente de corriente 

Dispositivos positivo negativo positiva negativa Símbolo 
Dos BJT/IGBT x x x 
con dos diodos + 
en serie 

v 
Dos BJT/IGBT x x x x i 
con dos diodos 

+ 
antiparalelos 

v 
BJT/IGBT x x x 
con cuatro + 
diodos 
conectados 
en puente a 

La temperatura ambiente es 
Ta = Ts > PrRsa 
y: 
T; — Ta = PríRic + Res + Rsa) (4.50) 
Tc 
T¡ NV —+ Ts 
Ric 
Pr Rsa 
FIGURA 4.45 
Ta 


Circuito equivalente térmico de un transistor. 
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donde Ryc = resistencia térmica de la unión a la cubierta, °C/W; 
Rcs = resistencia térmica de la cubierta al disipador térmico, °C/W; 
Rsa = resistencia térmica del disipador térmico al ambiente, °C/W. 


La disipación de potencia máxima Py normalmente se especifica a Tc = 25°C. Si la tem- 
peratura ambiente se incrementa a T4 = Tymax) = 150°C, el transistor puede disipar cero 
potencia. Por otra parte, si la temperatura en la unión es Tç = 0°C, el dispositivo puede disi- 
par potencia máxima y esto no es práctico. Por consiguiente, al interpretar las capacidades de 
dispositivos se deben considerar la temperatura ambiente y las resistencias térmicas. Los fabri- 
cantes muestran las curvas de reducción de reducción de capacidad térmica y de reducción 
de capacidad de segunda ruptura. 


Ejemplo 4.4 Cómo determinar la temperatura de cubierta de un transistor 


4.11 


La temperatura de unión máxima de un transistor es T; = 150°C y la temperatura ambiente es T4 = 25°C. 
Si las impedancias térmicas son Ryc = 0.4°C/W, Res = 0.1°C/W, y Rsa = 0.5°C/W, calcule (a) la disipación 
de potencia máxima y (b) la temperatura de la cubierta. 


Solución 


a. Ty = Ta = P7(Ric SF Res + Rsa) = PrRya, Ry, 0.4 + 0.1 + 0.5 = 10% y 150 — 25 = 1.0P7, la 
cual da la disipación de potencia máxima como Py = 125 W. 


b. Tc = T; — PrRyc = 150 — 125 x 0.4 = 100°C. 


LIMITACIONES DE di/dt Y dv/dt 


Los transistores requieren ciertos tiempos de encendido y apagado. Ignorando el tiempo 
de retraso tg y el tiempo de almacenamiento fs, las formas de onda típicas de voltaje y co- 
rriente de un transistor interruptor se muestran en la figura 4.46. Durante el encendido, la 
corriente de colector sube y di/dt es 

di I, los 


A A eS 4.51 
dt t ( ) 


r 


FIGURA 4.46 


Formas de onda de voltaje y corriente. 
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Durante el apagado, el voltaje de colector a emisor debe subir en relación con la caída de la 
corriente de colector, y dv/dt es 


De Va, Mos (4.52) 


dt ot t 

Las características de conmutación del transistor establecen las condiciones di/dt y dv/dt que 
aparecen en las ecuaciones (4.51) y (4.52) y deben satisfacerse durante el encendido y apagado. 
Normalmente se requieren circuitos de protección para mantener la di/dt y la dv/dt de funcio- 
namiento dentro de los límites permitidos del transistor. La figura 4.47a muestra un transistor 
interruptor típico con di/dt y dv/dt de protección, y en la figura 4.47b con las formas de onda 
de funcionamiento. La red RC a través del transistor se conoce como circuito amortiguador, 
o amortiguador, y limita la dv/dt. En ocasiones al inductor £,, que limita la di/dt, se le llama 
amortiguador en serie. 

Supongamos que en condiciones de estado estable la corriente de carga Iņ; circula libre- 
mente a través del diodo Dm, el cual tiene un tiempo de recuperación inversa insignificante. 
Cuando se enciende el transistor Q4, la corriente de colector sube y la corriente del diodo D, 
cae, porque D,, se comporta como un cortocircuito. La figura 4.48a muestra el circuito equiva- 
lente durante el encendido, y la di/dt de encendido es 


di V, 
Mone, 4.53 
dt L; Ban 
Igualando la ecuación (4.51) a la ecuación (4.53) se obtiene el valor de L,. 
Vit 
L, =— (4.54) 
L 


Durante el apagado, el capacitor C, se carga gracias a la corriente de la carga y el circuito equi- 
valente se muestra en la figura 4.48b. El voltaje del capacitor aparece a través del transistor y 
la dv/dt es 

dv _ Ir 


Ar = a (4.55) 


oD > 
+ L, L 
Vs 
C, 

+ 

Ve ¥ D, 
7 = 

(a) Circuitos de protección (b) Formas de onda 

FIGURA 4.47 


Transistor interruptor con protección de di/dt y dv/dt. 
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i I 
a 
A —> | y 
6 a L s Dm I; 
+ Ls + 
I 
O) Le Ci Vs 
Vs — 
E Rs 
o o 
(a) Modo 1 (b) Modo 2 (c) Modo 3 
FIGURA 4.48 


Circuitos equivalentes. 


Siigualamos la ecuación (4.52) ala ecuación (4.55) obtenemos el valor requerido de capacitancia, 


Cs A (4.56) 
Una vez que el capacitor se carga a V,, el diodo de conducción libre se enciende. Debido 
a la energía almacenada en L, hay un circuito resonante amortiguado, como se muestra en la 
figura 4.48c. (El análisis transitorio del circuito RLC se analiza en el capítulo 17, sección 17.4, 
que se encuentra en inglés en el sitio web de este libro). Por lo común el circuito RLC está crí- 
ticamente amortiguado para evitar oscilaciones. Para amortiguación crítica unitaria, 6 = 1, y la 


ecuación da 
E. 
R, = 2,/— 4.57 
y= lle (4.57) 


El capacitor C, se tiene que descargar a través del transistor y esto aumenta la capacidad de 
corriente pico del transistor. La descarga a través del transistor se puede evitar colocando el 
resistor R, a través de C, en vez de a través de D,. 

La figura 4.49 muestra la corriente de descarga. Al seleccionar el valor de R, también 
debe considerarse el tiempo de descarga R,C, = ts. Por lo general, un tiempo de descarga de un 
tercio del periodo de conmutación T, se considera adecuado. 


(4.58) 


t FIGURA 4.49 


|< T=1/f > 


Corriente de descarga de un capacitor amortiguador. 
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Ejemplo 4.5 Cómo determinar los valores de amortiguamiento para limitar los valores de 
dv/dt y di/dt de un interruptor BJT 


4.12 


Un transistor funciona como un interruptor troceador, como se muestra en la figura 4.47, a una frecuencia 
de fs = 10 kHz. La figura 4.47a muestra la configuración del circuito. El voltaje de cd del troceador es 
V; = 220 V y la corriente de la carga es J, = 100 A. Vcggat) = 0 V. Los tiempos de conmutación son tg = 0, 
t, = 3 ps, y tp = 1.2 us. Determine los valores de (a) Ls; (b) Cs; (c) Rs, para una condición críticamente 
amortiguada; (d) R,, si el tiempo de descarga se limita a un tercio del periodo de conmutación; (e) R,, si la 
corriente de descarga pico se limita a 10% de la corriente de la carga, y (f) la pérdida de potencia P, de- 
bido al amortiguador RC, ignorando el efecto del inductor L, en el voltaje del capacitor amortiguador C,. 


Solución 

I, = 100 A, V, = 220 V, f = 10 kHz, t, = 3 ps, y tp = 1.2 ps. 

Con la ecuación (4.54), L, = V,t,/I, = 220 x 3/100 = 6.6 pH. 

Con la ecuación (4.56), C, = [,tf/V, = 100 x 1.2/220 = 0.55 pF. 

Con la ecuación (4.57), R, = 2V L/C, = 2V6.6/0.55 = 6.93 Q. 

Con la ecuación (4.58), R, = 1/(3f,C,) = 10°/(3 x 10 x 0.55) = 60.6 Q. 
V/R, =0.1 X I, o 220/R, =0.1 x 100 o R, = 220. 

La pérdida debido al amortiguador, ignorando la pérdida en el diodo D,, es 


Poo sp 


P, = 0.5C,V?, (4.59) 
=0.5 X 0.55 X 10 x 220? x 10 x 10° = 133.1 W 


FUNCIONAMIENTO EN SERIE Y EN PARALELO 


Los transistores pueden funcionar en serie para aumentar su capacidad de manejo de voltaje. 
Es muy importante que los transistores conectados en serie se enciendan y apaguen simulta- 
neamente. De lo contrario, el dispositivo más lento durante el encendido y el dispositivo más 
rápido durante el apagado pueden verse sometidos al voltaje total del circuito colector-emisor 
(o drenaje-fuente) y ese dispositivo en particular puede ser destruido por un alto voltaje. Los 
dispositivos deben estar a la par en cuanto a ganancia, transconductancia, voltaje de umbral, 
voltaje en estado de encendido, tiempo de encendido y tiempo de apagado. Incluso las carac- 
terísticas de control de la compuerta o base deben ser idénticas. Se podrían utilizar redes que 
compartan voltajes similares a diodos. 

Se conectan transistores en paralelo si un dispositivo no puede manejar la demanda de co- 
rriente de la carga. Para compartir la corriente por igual, los transistores deben estar a la par en 
cuanto a ganancia, transconductancia, voltaje de saturación y tiempo de encendido y apagado. 
En la práctica no siempre es posible satisfacer estos requerimientos. Una cantidad razonable de 
corriente compartida (45% a 55%) con dos transistores se puede obtener conectando resistores 
en serie con la terminal emisor (o fuente), como se muestra en la figura 4.50. 

Los resistores que aparecen en la figura 4.50 ayudan a compartir la corriente en condi- 
ciones de estado estable. El reparto de corriente en condiciones dinámicas se logra conectando 
inductores acoplados como se muestra en la figura 4.51. Si la corriente a través de Q4 sube, 
la L(di/dt) a través de L4 se incrementa, y se induce un voltaje correspondiente de polaridad 
opuesta a través del inductor L,. El resultado es una trayectoria de baja impedancia y la co- 
rriente se desplaza a O. Los inductores generarían picos de voltaje y pueden ser costosos y 
voluminosos, sobre todo a altas corrientes. 

Los BJT tienen un coeficiente de temperatura negativo. Durante el reparto de corriente, si 
un BJT conduce más corriente, su resistencia en estado de encendido se reduce y su corriente 
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Vir Vr + 
SR SR, FIGURA 4.50 
> Conexión en paralelo de transistores. 


e 
le p | Li FIGURA 4.51 


Reparto dinámico de la corriente. 


se incrementa aún más, en tanto que los MOSFETs tienen un coeficiente de temperatura posi- 
tivo y su operación en paralelo es relativamente fácil. El MOSFETs que inicialmente absorbe 
más corriente se calienta más rápido y su resistencia en estado de encendido se incrementa, 
con lo que la corriente se desplaza a los demás dispositivos. Los IGBTs requieren un cuidado 
especial para igualar las características ocasionadas por las variaciones de los coeficientes de 
temperatura con la corriente de colector. 


Ejemplo 4.6 Cómo determinar la corriente compartida por dos MOSFETs en paralelo 


Dos MOSFET que están conectados en paralelo como en la figura 4.50 conducen una corriente 
total de [7 = 20 A. El voltaje de drenaje a fuente del MOSFET M; es Vps; = 2.5 V y el del 
MOSFET M; es Vps2 = 3 V. Determine la corriente de drenaje de cada transistor y la dife- 
rencia en el reparto de corriente si las resistencias en serie que comparten la corriente son 
(a) Rs =030 y Ro = 0.2 Q, y (b) Ra = Ry =0.5 0. 


Solucion 


a. Ip, + lp = Ir y Vosi + Ip1Rsi = Vos: + Ip2Rs2 = Vos. = Rs Ir - Ip). 


Vos — Vos: + IR 
Ra + Ro 
3 — 2.5 + 20 x 0.2 
7 0.3 + 0.2 
Ip =20-9 =11A o 55% 
AI =55 — 45 = 10% 


(4.60) 


Ipi 


=9A o 45% 
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3 — 2.5 + 20 x 0.5 > 
b. Ip o 105A o 52.5% 
Ip = 20 - 10.5 =9.5A o 47.5% 


AI = 52.5 — 47.5 = 5% 


MODELOS SPICE 


Por el comportamiento no lineal de los circuitos electrónicos de potencia, la simulación 
asistida por computadora desempeña un rol importante en el diseño y análisis de sistemas y 
circuitos electrónicos de potencia [20]. A menudo los fabricantes de dispositivos proporcio- 
nan modelos SPICE de dispositivos de potencia. 


Modelo SPICE de un BJT 


En la figura 4.52a se muestra el modelo PSpice, basado en el modelo de control de carga in- 
tegral de Gummel y Poon [16]. El modelo estático (cd) generado por Pspice se muestra en 
la figura 4.52b. Si ciertos parámetros no se especifican, PSpice adopta el modelo sencillo de 
Ebers-Moll que se muestra en la figura 4.52c. 

El enunciado del modelo de transistores NPN tiene la siguiente forma general 


.MODEL QNAME NPN (P1=V1 P2=V2 P3=V3...PN = VN) 


y la forma general de transistores PNP es 


-MODEL QNAME PNP (P1 = V1 P2=V2 P3=V3...PN = VN) 


donde QNAME es el nombre del modelo de BJT. NPN y PNP son los símbolos de tipo para 
los transistores NPN y PNP, respectivamente. P1, P2,... y V1, V2,... son los parámetros y sus 
valores correspondientes. Los parámetros que afectan el comportamiento de conmutación de 
un BJT en electrónica de potencia son IS, BF, CJE, CJC, TR, TF. El símbolo de un BJT es Q y 
su nombre debe iniciar con Q. la forma general es 


Q <name> NC NB NE NS QNAME [(area) value] 


donde NC, NB, NE y NS son los nodos de colector, base, emisor y sustrato, respectivamente. El 
nodo sustrato es opcional. Si no se especifica, de forma predeterminada es a tierra. La corriente 
positiva es la que fluye hacia una terminal. Es decir, la corriente fluye del nodo colector, a 
través del dispositivo, al nodo emisor a un BJT-NPN. 

Los parámetros que influyen de manera significativa en el comportamiento de conmuta- 
ción de un BJT son: 


IS Corriente de saturación pn 

BF Beta ideal máxima en sentido directo 

CJE Capacitancia pn de base a emisor con polarización cero 
CJC Capacitancia pn de base a colector con polarización cero 
TR Tiempo de tránsito ideal en sentido inverso 

TF Tiempo de tránsito ideal en sentido directo 
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Modelo PSpice de un BJT. 
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4.13.2 Modelo SPICE de MOSFET 


La figura 4.53a muestra el modelo PSpice [16] de un MOSFET de canal n. El modelo estático 
(cd) generado por PSpice se muestra en la figura 4.53b. El enunciado del modelo de MOSFET 


de canal n tiene la forma general 


.MODEL MNAME NMOS (P1=V1 P2 = V2 P3 = V3... PN = VN) 
y la forma del enunciado de MOSFET de canal p es 
MODEL MNAME PMOS (P1=V1 P2 = V2 P3 = V3... PN = VN) 


donde MNAME es el nombre del modelo. NMOS y PMOS son los simbolos de tipo de MOSFET 
de canal n y canal p, respectivamente. Los parámetros que afectan el comportamiento de con- 
mutación de un MOSFET en electrónica de potencia son L, W, VTO, KP, IS, CGSO y CGDO. 

El símbolo de un MOSFET es M. El nombre de los MOSFET debe comenzar con M y 


adopta la siguiente forma general 


D o Drenaje 


Rp 
oD 
Cga Cpa 
HA ME 
Sto 
+ Vea — 
> k o > K4 
— Vig + = Vhg + 
G t+ 
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Modelo PSpice de MOSFET de canal n. 
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M<name> ND NG NS NB MNAME 
ate [L=<value>] [W=<value>] 

+ [AD=<value>] [AS=<value>] 

+ [PD=<value>] [PS=<value>] 

+ [NRD=<value>] [NRS=<value>] 
+ [NRG=<value>] [NRB=<value>] 


donde ND, NG, NS y NB son los nodos de drenaje, compuerta, fuente y masa (o sustrato), 
respectivamente. 

Los parámetros que influyen de manera significativa en el comportamiento de conmuta- 
ción de un MOSFET son: 


L Longitud de canal 

W Ancho de canal 

VTO Voltaje de umbral con polarización cero 
IS Corriente de saturación pn de masa 


CGSO  Capacitancia de traslape entre compuerta y fuente y ancho de canal 
CGDO  Capacitancia de traslape entre compuerta y drenaje y ancho de canal 


SPICE no soporta modelos para COOLMOS. Sin embargo, los fabricantes proporcionan 
modelos para COOLMOS [11]. 


Modelo SPICE de IGBT 


El IGBT de canal n se compone de un transistor bipolar PNP controlado por un MOSFET de 
canal n. Por consiguiente, la física de los dispositivos bipolares y del MOSFET determina 
el comportamiento del IGBT. Varios efectos dominan las características estáticas y dinámicas 
del dispositivo. La figura 4.54a muestra el circuito interno de un IGBT. 

En la figura 4.54b se muestra un modelo de circuito IGBT [16], el cual relaciona las co- 
rrientes entre los nodos terminales como una función no lineal de variables de componentes 
y su tasa de cambio. La capacitancia de la unión emisor-base Cep queda implícitamente de- 
finida por el voltaje del emisor a la base como una función de la carga de la base. Isep es la 
corriente del emisor a la base del capacitor que define la tasa de cambio de la carga de la base. 
La corriente a través de la capacitancia de redistribución del colector al emisor Lecer es parte de la 
corriente de colector, la cual en comparación con Iess depende de la tasa de cambio del 
voltaje de base a emisor. Ipss es parte de la corriente de base que no fluye a través de Cep y no 
depende de la tasa de cambio del voltaje de base a colector. 

Hay dos formas principales de modelar un IGBT en SPICE: (1) modelo compuesto y 
(2) modelo de ecuación. El modelo compuesto conecta los modelos existentes SPICE de BJT 
PNP y MOSFET de canal n. El circuito equivalente del modelo compuesto se muestra en la fi- 
gura 4.55a. Conecta los modelos existentes de PSpice de BJT y MOSFET en una configuración 
Darlington y utiliza las ecuaciones integradas de los dos. El modelo calcula de manera rápida y 
confiable, pero no modela con precisión el comportamiento del IGBT. 

El modelo de ecuación [22, 23] implementa las ecuaciones basadas en la física y modela 
los portadores y carga internos para simular con precisión el comportamiento del IGBT. Este 
modelo es complicado, a menudo no es fiable, y computacionalmente lento porque las ecuacio- 
nes se derivan de la compleja teoría física de los semiconductores. Los tiempos de simulación 
suelen ser 10 veces más largos que los del modelo compuesto. 
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Modelo de IGBT. [Ref. 16, K. Shenai]. 


Hay numerosos ensayos de modelado con SPICE de IGBTs, y Sheng [24] compara los 
méritos y limitaciones de varios modelos. La figura 4.55b muestra el circuito equivalente 
del modelo de Sheng [21] que agrega una fuente de corriente del drenaje a la compuerta. Se ha en- 
contrado que la mayor inexactitud en las propiedades eléctricas dinámicas tiene que ver con 
el modelado de la capacitancia del drenaje a compuerta del MOSFET de canal n. Durante 
la conmutación de alto voltaje la capacitancia de drenaje a compuerta Cy, cambia en dos 
órdenes de magnitud por cambios en el voltaje de drenaje a compuerta V4g. Es decir, Cag se 
expresa como 


‘ST Coxa 
Sule (4.61) 


Ca = 
© [ei Vag 
q Np Coxd + Aggési 
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FIGURA 4.55 
Circuitos equivalentes de modelos SPICE de IGBT. [Ref. 21, K. Sheng]. 


donde Ag, es el área de la compuerta sobre la base; 
€y es la constante dieléctrica del silicio; 
Coxa es la capacitancia de óxido de traslape de compuerta a drenaje; 
q Es la carga de un electrón; 
N, es la densidad de dopaje de la base. 


PSpice no incorpora un modelo de capacitancia que implique la raíz cuadrada, la cual modela la 
variación de la capa de carga espacial para una unión de escalón. El modelo PSpice puede im- 
plementar las ecuaciones que describen la capacitancia no lineal de compuerta a drenaje en el 
modelo compuesto utilizando la función de modelado de comportamiento analógico de PSpice. 


CONTROL DE COMPUERTA DE MOSFET 


Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje y su impedancia de entrada es muy 
alta. La compuerta atrae una muy pequeña corriente de fuga, del orden de nanoamperes. 
El tiempo de encendido de un MOSFET depende del tiempo de carga de la capacitancia 
de entrada o de compuerta. El tiempo de encendido se puede reducir si se conecta un circuito 
RC, como se muestra en la figura 4.56, para cargar más rápido la capacitancia de compuerta. 
Cuando el voltaje de compuerta se activa, la corriente de carga inicial de la capacitancia es 


Ye 
Ig ==> 4.62 
a (4.62) 
y el valor de estado estable del voltaje de compuerta es 
RGVG 
= 4.63 
Vos — RoR, + Ro oo 


donde R, es la resistencia interna de una fuente de control de compuerta. 
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FIGURA 4.56 


Circuito de compuerta de encendido rápido. 


Para alcanzar velocidades de conmutación de 100 ns o menores, el circuito de control 
de compuerta debe tener una baja impedancia de salida y la capacidad de recibir y suministrar 
corrientes relativamente grandes. La figura 4.57 muestra un arreglo de poste de tótem que es 
capaz de suministrar y recibir una gran corriente. Los transistores PNP y NPN actúan como 
seguidores de emisor y ofrecen una baja impedancia de salida. Estos transistores operan en 
la región lineal en vez de en el modo de saturación, lo cual minimiza el tiempo de retraso. La 
señal de compuerta para el MOSFET de potencia puede ser generada por un amplificador 
operacional. La retroalimentación por medio del capacitor C regula la velocidad de subida y 
caída del voltaje de compuerta, y así se controla la velocidad de subida y caída de la corriente 
de drenaje del MOSFET. Un diodo a través del capacitor C permite que el voltaje de com- 
puerta cambie con rapidez en sólo una dirección. En el mercado hay varios circuitos integrados de 
control que están diseñados para controlar transistores y son capaces de suministrar y recibir 
grandes corrientes para la mayoría de los convertidores. El arreglo de poste de tótem en circui- 
tos integrados de control de compuerta suele constar de dos dispositivos MOSFET. 


Puntos clave de la sección 4.14 


e Un MOSFET es un dispositivo controlado por voltaje 


e Al aplicar un voltaje de compuerta se enciende o activa y absorbe una corriente de com- 
puerta insignificante. 


e El circuito de control de compuerta debe tener una baja impedancia para un encendido 
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Control de compuerta en configuración de poste + 


de tótem con formación de borde de pulso. = 
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CONTROL DE COMPUERTA DE JFET 


El JFET de SIC es un dispositivo controlado por voltaje y normalmente está encendido. Se re- 
quiere un voltaje negativo de compuerta a fuente, el cual debe ser menor que el voltaje de 
estrechamiento o estrangulamiento, para mantener apagado este dispositivo [61, 62]. 


Control de compuerta de JFET de SiC normalmente encendido: En la figura 4.58 se 
muestra un control de compuerta del JFET de SiC. El control de compuerta [52] es una red 
conectada en paralelo que consiste en un diodo D, un capacitor C, y un resistor de alto valor 
Rp, en tanto que un resistor de compuerta R, está conectado en serie con la compuerta. Durante 
el estado de encendido del JFET de SiC, la salida del buffer, V,, es igual a 0 V, y el dispositivo 
conduce la corriente máxima, pss. Cuando el JFET se apaga, el voltaje de buffer V, cambia de 
0 V al voltaje de buffer negativo V,. La corriente de compuerta pico fluye a través del resistor 
de compuerta R, y del capacitor C. La capacitancia parásita de la unión compuerta-fuente Ca, 
se carga, y la caída de voltaje a través del capacitor C es igual a la diferencia de voltaje entre 
—V, y el voltaje de ruptura de la compuerta. 

Durante la operación de estado estable en el estado de apagado se requiere sólo una baja 
corriente para mantener el JFET apagado y esta corriente se alimenta a través del resistor R,. El 
valor de R, debe seleccionarse con cuidado para evitar la ruptura de la unión compuerta-fuente. 
Normalmente se conecta una resistencia Rgs en el orden de megohms entre la compuerta y la 
fuente para proporcionar una capacitancia fija de modo que C,, pueda descargar su voltaje. 
El control de compuerta debe estar protegido contra un disparo posiblemente destructivo en 
caso de que se pierda la fuente de potencia para el control de compuerta. 


Control de compuerta de JFET de SiC normalmente apagado: El JFET de SiC nor- 
malmente apagado es un dispositivo controlado por voltaje, pero se requiere una corriente de 
compuerta sustancial durante el estado de conducción para obtener una razonable resistencia 
en estado de encendido. También requiere una alta corriente pico en la compuerta para que 
la recarga de la capacitancia de la compuerta a la fuente del dispositivo sea más rápida. En la 
figura 4.59 [43] se muestra un control de compuerta de dos etapas con resistores. 

Este controlador consiste en dos etapas [53]: la dinámica, con un controlador estándar y 
un resistor Rp, el cual proporciona un alto voltaje, y por consiguiente valores pico durante un 
corto lapso de tiempo para encender y apagar el JFET con rapidez. La segunda etapa es 
la estática con un convertidor reductor de cd a cd, un BJT, y un resistor Rp). El BJT auxiliar se 
enciende cuando se completa la etapa dinámica. La etapa estática es capaz de suministrar una 
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Control de compuerta del JFET de SiC normalmente encendido [43]. 
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FIGURA 4.60 
Control de compuerta de dos etapas de JFETs de SiC normalmente apagados. [54] 


corriente de compuerta durante el estado de encendido del JFET. Este circuito no requiere 
el capacitor acelerador, el cual podría limitar el rango del ciclo de trabajo debido a los tiempos 
de carga y descarga asociados. 

El circuito de control de compuerta [54] que se muestra en la figura 4.60 proporciona un 
desempeño de conmutación rápida. Durante el estado de encendido del JFET, una corriente 
cd fluye a través de Rpc y Dpc que ocasiona pérdidas muy bajas en estos dispositivos debido a 
la baja caída de voltaje. Durante el apagado y el estado de inactividad se aplica el voltaje zener 
del diodo D3 (Vz(p3)) a la compuerta para una alta inmunidad al ruido que hace este control de 
compuerta. Los diodos D1 y Dz minimizan el efecto Miller. Durante el encendido se aplica 
a la compuerta la suma de Vcc y el voltaje a través de Cac(Vcac) para un rápido encendido. 
Este control de compuerta no tiene limitaciones de ciclo de trabajo o frecuencia por autocalen- 
tamiento importante. 


EXCITACIÓN DE BASE DE BJT 


La velocidad de conmutación se puede aumentar reduciendo el tiempo de encendido ton y el 
tiempo de apagado tofrr. El ton se puede reducir si se deja que la corriente de base alcance su valor 
pico durante el encendido, lo que da por resultado una baja B forzada (Bp) al principio. Después 
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FIGURA 4.61 


Forma de onda de corriente de excitación de 
base. 


del encendido, B se puede incrementar a un valor lo bastante alto para mantener el transistor en 
la región de cuasi saturación. El £¿fpse puede reducir invirtiendo la corriente de base y dejando que 
alcance su valor pico durante el apagado. Si el valor de la corriente de base inversa [gp se aumenta, 
el tiempo de almacenamiento se reduce. En la figura 4.61 se muestra una forma de onda típica de 
la corriente de base. 

Además de la forma fija de la corriente de base que se muestra en la figura 4.61, la B for- 
zada se puede controlar continuamente para que coincida con las variaciones de la corriente de 
colector. Las técnicas de uso común para optimizar la excitación de base de un transistor son: 


1. Control de encendido 

2. Control de apagado 

3. Control de base proporcional 
4. Control de antisaturación 


Control de encendido. El circuito ilustrado en la figura 4.62 permite que la corriente de 
base alcance su valor pico. Cuando el voltaje de entrada se activa, el resistor R4 limita la cor- 
riente de base y su valor inicial es 


Vı = Van 
Ig = —— 
B R, (4.64) 
y su valor final es 
Vi — VBE 
labs = ——— 4.65 
a eo (4.65) 


FIGURA 4.62 


Corriente de base que alcanza su valor pico durante el encendido. 
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El capacitor C4 se carga hasta un valor final de 


V. = V, Ro 4.66 
C= IR +R (4.66) 


La constante de tiempo de carga del capacitor es aproximadamente 


_ RRC 


= 4.67 
R + R Gn) 


T1 


Un vez que el voltaje de entrada vg se vuelve cero, la unión base-emisor se polariza a la in- 
versa y C; se descarga a través de R3. La constante de tiempo de descarga es t) = R2C;¡. Para 
permitir tiempos de carga y descarga suficientes, el ancho del pulso de la base debe ser t4 = 57, 
y el periodo inactivo del pulso debe ser t) = 577. La frecuencia de conmutación máxima es 
fe = 1/T = 1/(t, F t2) = 0.2(r, E 72). 


Control de apagado. Si el voltaje de entrada que aparece en la figura 4.62 cambia a —V, 
durante el apagado, el voltaje del capacitor V, en la ecuación (4.66) se suma a V como un 
voltaje inverso a través del transistor. La corriente de base alcanzará su valor pico durante el 
apagado. Conforme el capacitor C se descarga, el voltaje inverso se reduce a u valor de estado 
permanente V2. Si se requieren características diferentes de encendido y apagado se puede 
agregar un circuito de apagado (que incluya a C2, R3 y R1), como el de la figura 4.63. El diodo 
D; aísla el circuito de excitación de base en sentido directo del circuito de excitación de base 
inverso durante el apagado. 


Control de base proporcional. Este tipo de control tiene ventajas sobre el circuito de 
excitación constante. Si la corriente de colector cambia porque la demanda de carga cambia, 
la corriente de excitación de base cambia en proporción a la corriente de colector. En la figura 
4.64 se muestra una configuración. Cuando el interruptor S; se activa, una corriente pulsante 
de corta duración fluye a través de la base del transistor Q1; y Q; se enciende y satura. Una vez 
que la corriente de colector comienza a fluir, se induce una corriente de base correspondiente 
a causa de la acción del transformador. El transistor se engancha a sí mismo, y S; se puede 
desactivar. La relación de vueltas es N>/N, = I¿/Ig = B. Para que el circuito funcione de forma 
apropiada, la corriente magnetizante, que debe ser mucho más pequeña que la corriente de 
colector, debe ser lo más pequeña posible. El interruptor S; se puede implementar con un tran- 
sistor de señal pequeña, y se requiere un circuito adicional para descargar el capacitor C} y para 
reiniciar el núcleo del transformador durante el apagado del transistor de potencia. 


= Vz 


FIGURA 4.63 


Corriente de base pico durante el encendido y apagado. 
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Circuito de excitación de base proporcional. 
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FIGURA 4.64 


Control de antisaturación. Si el transistor se excita de forma dura, el tiempo de alma- 
cenamiento, el cual es proporcional a la corriente de base, aumenta y la velocidad de conmu- 
tación se reduce. El tiempo de almacenamiento se reduce si se hace que el transistor funcione 
en saturación suave en vez de en saturación dura, lo cual se logra fijando el voltaje de colector 
a emisor a un nivel predeterminado y la corriente de colector está dada por 


V, = Van 
Iç = LM (4.68) 


donde Vem es el voltaje de fijación y Vem > Vex(sat). En la figura 4.65 se ilustra un circuito con 
acción de fijación (también conocido como fijador de Baker). 
La corriente de base sin fijación, la cual es adecuada para excitar el transistor en forma 


dura, se determina como sigue 


Ve — Va — V 
lg = 1 = 2 M2 CEE (4.69) 
Rg 
y la corriente de colector correspondiente es 
Ic = BIg (4.70) 


Después de que la corriente de colector sube, el transistor se enciende, y ocurre la fijación (por- 
que D> se polariza en sentido directo y conduce). Entonces 


Vez = Var + Va - Va (4.71) 
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b Circuito de fijación de colector. 
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La corriente a través de la carga es 


Veo — Vee _ Vec — Vee — Va + Va 
l = Re = Re (4.72) 


y la corriente de colector con fijación es 


Ic = BIg = BL — Ic + Ir) (4.73) 
o B 
“Td ga +) 


Con fijación, Va, > Van y esto se logra conectando dos o más diodos en el lugar de D4. La resis- 
tencia de la carga Rc debe satisfacer la condición 


BIg > I, 


Con la ecuación (4.72), 
BlpRc > (Vcc — Vse — Va + Vaz) (4.74) 


La acción de sujeción reduce la corriente de colector y casi elimina el tiempo de almacena- 
miento. Al mismo tiempo, se logra un encendido rápido. Sin embargo, dado que Vc x ha au- 
mentado, la disipación de potencia en estado de conducción o activo se incrementa en el tran- 
sistor, en tanto que la pérdida de potencia por conmutación se reduce. 


Ejemplo 4.7 Cómo determinar el voltaje y corriente en el transistor con fijación 


El circuito de excitación de base que se muestra en la figura 4.64 tiene Vcc = 100 V, Re=1.50, Va = 2.1 V, 
Va = 0.9 V, Vgg = 0.7 V, Vg = 15 V, Rg = 2.5 Q, y B = 13.6. Calcule (a) la corriente de colector sin fijación; 
luego (b) el voltaje de fijación de colector a emisor, Vcr, y (c) la corriente de colector con fijación. 


Solución 


a. Con la ecuación (4.69), 4 = (15 — 2.1 — 0.7)/2.5 = 4.88 A. Sin fijación, Ic = 13.6 X 4.88 = 
66.368 A. 


b. Con la ecuación (4.71), el voltaje de fijación es 


Ver = 0.7 + 2.1 - 09 = 1.9 V 


c. Con la ecuación (4.72), I, = (100 — 1.9)/1.5 = 65.4 A. La ecuación (4.73) da la corriente de 
colector con fijación 


4.88 + 65.4 
= 6X = A 
Ie = 13.6 X g = 65456 A 


Excitador de base de BJT de SiC. El BJT de SiC es un dispositivo controlado por cor- 
riente y requiere una corriente de base sustancial durante el estado activo. El circuito de exci- 
tación de compuerta [43] como el que se muestra en la figura 4.66 se compone de un capacitor 
acelerador, Cg, en paralelo con el resistor Rg. Por consiguiente, el desempeño de conmutación 
depende del voltaje de alimentación Vcc. Cuanto más alto sea el voltaje de alimentación más 
rápidos serán los transitorios de conmutación pero, al mismo tiempo, mayor será el consumo 
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de potencia. Por consiguiente, debe haber un trueque entre el desempeño de conmutación y el 
consumo de potencia de compuerta. 


Puntos clave de la sección 4.16 


e Un BJT es un dispositivo controlado por corriente. 


e La corriente de base pico puede reducir el tiempo de encendido y su inversión puede re- 
ducir el tiempo de apagado. 


e El tiempo de almacenamiento de un BJT aumenta la cantidad de corriente de excitación 
de base, y debe evitarse la sobrecorriente. 


AISLAMIENTO DE COMPUERTA Y EXCITADORES DE BASE 


Para que los transistores de potencia funcionen como interruptores se debe aplicar un voltaje 
de compuerta o una corriente de base apropiados para llevar los transistores al modo de sa- 
turación para un bajo voltaje en estado de conducción. El voltaje de control debe aplicarse 
entre la compuerta y las terminales de fuente, o entre las terminales de la base y el emisor. 
Por lo común los convertidores de potencia requieren múltiples transistores y cada uno debe 
ser accionado individualmente. La figura 4.67a muestra la topología de un inversor de puente 
monofásico. El voltaje de cd principal es V, con terminal de tierra G. 

El circuito lógico de la figura 4.67b genera cuatro pulsos, los cuales, como se aprecia en la 
figura 4.67c, se desplazan con el tiempo para realizar la secuencia lógica requerida para conver- 
tir potencia de cd a ca. Sin embargo, los cuatro pulsos lógicos tienen una terminal común C. La 
terminal común del circuito lógico se puede conectar a la terminal tierra G de la fuente de cd 
principal, como se muestra con las líneas de rayas. 

La terminal g1, que tiene un voltaje V,; con respecto a la terminal C, no se puede conectar 
directamente a la terminal compuerta G4. La señal V,; se debe aplicar entre la compuerta G4 y 
la fuente S4 del transistor M4. No es necesario aislar ni interconectar circuitos entre el circuito 
lógico y los transistores de potencia. Sin embargo, los transistores Mz y M4 se pueden accionar 
directamente sin aislamiento o circuitos de interconexión si las señales lógicas son compatibles 
con los requerimientos de excitación de compuerta de los transistores. 
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FIGURA 4.67 


Puente inversor monofásico y señales de compuerta. 


La importancia de accionar un transistor entre su compuerta y fuente en vez de aplicar un 
voltaje de accionamiento entre la compuerta y la tierra común se demuestra con la figura 4.68, 
donde la resistencia de la carga se conecta entre la fuente y tierra. El voltaje efectivo entre la 
compuerta y la fuente es 


Vos = Ve - RiIp(Vas) (4.75) 


donde Ip(Vgs) varía con Vgs. El valor efectivo de Vgs se reduce a medida que el transistor se 
enciende y Vgs alcanza un valor de estado estable, el cual se requiere para equilibrar la carga 
o la corriente de drenaje. El valor efectivo de Vgs es impredecible y tal configuración no es 
adecuada. Básicamente hay dos formas de flotar o aislar la señal de control o compuerta con 
respecto a tierra. 


1. Transformadores de pulsos 
2. Optoacopladores 


FIGURA 4.68 


Voltaje de accionamiento entre compuerta y tierra. = 
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FIGURA 4.69 


Excitación de trasformador y compuerta aislada. 


Transformadores de pulsos 


Los transformadores de pulsos tienen un devanado primario y pueden tener uno o más deva- 
nados secundarios. Los devanados secundarios múltiples permiten señales de accionamiento 
simultáneas para transistores conectados en serie y en paralelo. La figura 4.69 muestra una con- 
figuración de excitación de transformador y compuerta aislada. El transformador debe tener 
una inductancia de fuga muy pequeña y el tiempo de subida del pulso de salida debe ser muy 
pequeño. Con un pulso relativamente largo y una baja frecuencia de conmutación el transfor- 
mador se saturaría y su salida de distorsionaría. 


Optoacopladores 


Los optoacopladores combinan un diodo emisor de luz infrarroja (ILED) y un fototransistor de 
silicio. La señal de salida se aplica al ILED y la salida se toma del fototransistor. Los tiempos 
de subida y caída de los fototransistores son muy pequeños, con valores típicos del tiempo de 
encendido t, =2a5 ws y tiempo de apagado tọ = 300 ns. Estos tiempos de encendido y apagado 
limitan las aplicaciones de alta frecuencia. En la figura 4.70 se muestra un circuito aislador de 
compuerta que utiliza un fototransistor. El fototransistor podría ser un par de Darlington. Los 
fototransistores requieren una fuente de potencia separada y a esto se suman la complejidad, 
los costos y el peso de los circuitos de excitación. 


Puntos clave de la sección 4.17 


e El circuito de compuerta de bajo nivel debe estar aislado del circuito de potencia de alto 
nivel mediante dispositivos o técnicas de aislamiento como optoacopladores y transfor- 
madores de pulsos. 
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o: 

FIGURA 4.70 


Aislamiento de compuerta mediante optoacoplador. 
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CIRCUITOS INTEGRADOS DE EXCITACIÓN DE COMPUERTA 


Los requerimientos de excitación de compuerta [25-28] para un MOSFET o un IGBT interrup- 
tor, como aparecen en la figura 4.71, son los siguientes: 


e El voltaje de compuerta debe ser 10 a 15 V más alto que el voltaje de fuente o emisor. 


Como la fuente de potencia se conecta al riel principal de alto voltaje +Vs5, el voltaje de 
compuerta debe ser más alto que el de riel. 

El voltaje de compuerta que normalmente se refiere a tierra debe ser controlable por el 
circuito lógico. Por consiguiente, las señales de control deben desplazarse a la terminal 
fuente del dispositivo de potencia, la cual en la mayoría de las aplicaciones oscila entre los 
dos rieles V*. 

Por lo general, un dispositivo de potencia del lado bajo controla al dispositivo de potencia 
del lado alto que está conectado al alto voltaje. Por consiguiente, hay un dispositivo de 
potencia del lado alto y otro del lado bajo. La potencia absorbida por el circuito de exci- 
tación de compuerta debe ser bajo y no debe afectar de manera significativa la eficiencia 
total del convertidor de potencia. 


Existen varias técnicas, como se muestra en la tabla 4.4, que se pueden usar para satisfa- 


cer los requerimientos de excitación de compuerta. Cada circuito básico se puede implementar 
en una amplia variedad de configuraciones. Un circuito integrado de excitación de compuerta 
incorpora la mayoría de las funciones requeridas para controlar o excitar un dispositivo de po- 
tencia del lado alto o uno del lado bajo en un paquete compacto de alto desempeño con baja 
disipación de potencia. El circuito integrado también debe ofrecer algunas funciones de protec- 
ción para operar en condiciones de sobrecarga y falla. 


Tres tipos de circuitos pueden realizar las funciones de excitación y protección. El pri- 


mero es el bufer de salida que se requiere para proporcionar voltaje de compuerta o carga 
suficiente para el dispositivo de potencia. El segundo son los desplazadores de nivel que se 


+Vep Riel de alto voltaje 
D 
Compuerta o a 
Fuente o S 
a 
5b 
3 
Q 


FIGURA 4.71 
MOSFET de potencia conectado al riel de alto voltaje. = 
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TABLA 4.4 Técnicas de excitación de compuerta, Ref. 2. (Cortesía de Siemens Group, Alemania). 


Método 


Circuito básico 


Características clave 


Fuente de excitación de 
compuerta flotante 


Excitación 


de compuerta 


Fuente 
flotante 
id 
Desplazador 
de nivel'u | | dellado 
optoacoplador| bajo 
l l 
Transformador de a 
pulsos 
E. 
HA 
o Ha 
o 9 
Carga o 
dispositivo 
del lado 
bajo 
Bomba de carga = 
k= 
o 
Oscilador sol Carga o 
dispositivo 
del lado 
bajo 
2 
Inicialización ds 
de compuerta 
Me 
o $ 
Carga o 
Desplazador| [dispositivo 
de nivel del lado 
bajo 


l 


i 


Control de compuerta completo durante periodos 
indefinidos; el impacto del costo de la fuente aislada 
es significativo (se requiere una por cada MOSFET 
de lado alto); el desplazamiento de nivel de una 
señal referenciada a tierra puede ser difícil: el 
desplazador de nivel debe mantener el voltaje com- 
pleto, conmutar rápido con retrasos de propagación 
mínimos y los optoaisladores de bajo consumo de 
potencia tienden a ser relativamente costosos, limi- 
tados en ancho de banda y sensibles al ruido 


Sencillo y económico pero limitado en muchos as- 
pectos; su funcionamiento durante amplios ciclos de 
trabajo requiere técnicas complejas; el tamaño 

del transformador se aumenta de forma significativa 
conforme la frecuencia se reduce; las parásitas im- 
portantes degradan la operación ideal con formas de 
onda de conmutación rápida 


Se puede utilizar para generar un voltaje “sobre el 
riel” controlado por un desplazador de nivel o para 
“bombear” la compuerta cuando el MOSFET se 
enciende; en el primer caso se tienen que resolver 
los problemas de un desplazador de nivel; en el 
segundo, los tiempos de encendido tienden a ser 
demasiado largos para aplicaciones de conmutación; 
en cualquier caso la compuerta se puede mantener 
activa durante un periodo indefinido, las ineficien- 
cias en el circuito multiplicador de vuelta pueden 
requerir más de dos etapas de bombeo 


Sencillo y económico con algunas de las limitaciones 
del transformador de pulsos: el ciclo de trabajo y 

el tiempo de encendido están restringidos por la 
necesidad de refrescar el capacitor de inicialización; 
si el capacitor se carga con un riel de alto voltaje, 

la disipación de potencia puede ser importante, re- 
quiere un desplazador de nivel, con sus dificultades 
asociadas 


(continúa) 
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TABLE 4.4 (continúa) 


Método Circuito básico Características clave 
Excitador de + Proporciona un control total de la compuerta du- 
transportador rante un periodo indefinido pero está un tanto limi- 
tado en cuanto a desempeño de conmutación; esto 
Fa se puede mejorar con complejidad añadida. 
Retén 


say del lado 


bajo 


requieren para interconectar las sefiales de control con los bufer de salida del lado bajo y del 
lado alto. El tercero es la detección de condiciones de sobrecarga en el dispositivo de potencia 
y la contramedida apropiada tomada en el bufer de salida, así como la retroalimentación en 
estado de falla. 


RESUMEN 


Por lo general, los transistores de potencia son de cinco tipos: MOSFET, COOLMOS, BJT, 
IGBT, y SIT. Los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje que requieren muy baja 
potencia de accionamiento y sus parámetros son menos sensibles a la temperatura en la unión. 
No hay ningún problema de segunda ruptura y no requieren voltaje de compuerta negativo 
durante el apagado. Las pérdidas por conducción de los dispositivos COOLMOS se reducen 
por un factor de cinco en comparación con los de tecnología convencional. Es capaz de manejar 
dos a tres veces más potencia de salida en comparación con un MOSFET estándar del mismo 
paquete. 

El COOLMOS, que tiene una muy baja pérdida en estado de encendido, se utiliza en 
aplicaciones de alta eficiencia y baja potencia. Los BJT sufren de segunda ruptura y requie- 
ren una corriente de base inversa durante el apagado para reducir el tiempo de almacena- 
miento, pero tienen un bajo voltaje de saturación en estado de encendido. Los IGBT, que 
combinan las ventajas de los BJT y los MOSFET son dispositivos controlados por voltaje y 
tienen un bajo voltaje en estado de encendido similar a los BJT. Los IGBT no experimentan 
fenómenos de segunda ruptura. Los BJT son dispositivos controlados por corriente y sus pa- 
rámetros son sensibles a la temperatura de unión. Los SIT son dispositivos de alta potencia y 
alta frecuencia. Son más adecuados para audio, VHF/UHF y amplificadores de microondas. 
Tienen la característica de normalmente encendidos y una alta caída en estado de encendido. 

Los transistores se pueden conectar en serie o en paralelo. La operación en paralelo suele 
requerir elementos que compartan la corriente. La operación en serie requiere que los paráme- 
tros, en especial durante el encendido y el apagado, estén a la par. Para mantener la relación 
de voltaje y corriente de los transistores durante el encendido y el apagado por lo general se 
requiere utilizar circuitos amortiguadores para limitar la di/dt y la dv/dt. 

Las señales de compuerta se pueden aislar del circuito de potencia mediante transfor- 
madores de pulsos u optoacopladores. Los transformadores de pulsos son sencillos, pero la 
inductancia de fuga debe ser muy pequeña. Los transformadores suelen saturarse a una baja 
frecuencia y un pulso largo. Los optoacopladores requieren una fuente de potencia separada. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


4.1 ¿Qué es un transistor bipolar (BJT)? 
4.2 ¿Cuáles son los tipos de BJTs? 
4.3 ¿Cuáles son las diferencias entre transistores NPN y PNP? 
4.4 ¿Cuáles son las características de entrada de los transistores NPN? 
4.5 ¿Cuáles son las características de salida de los transistores NPN? 
4.6 ¿Cuáles son las tres regiones de operación de los BJTs? 
4.7 ¿Qué es una beta (B) de BJTs? 
4.8 ¿Cuál es la diferencia entre beta, (B), y beta forzada (Bp) de los BJTs? 
4.9 ¿Qué es la transconductancia de los BJTs? 

4.10 ¿Qué es el factor de sobreexcitación de los BJTs? 

4.11 ¿Cuál es el modelo de conmutación de los BJTs? 
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¿Cuál es la causa del tiempo de retraso en los BJTs? 

¿Cúal es la causa del tiempo de almacenamiento en los BJTs? 

¿Cuál es la causa del tiempo de subida en los BJTs? 

¿Cuál es la causa del tiempo de caída en los BJTs? 

¿Qué es el modo de saturación de los BJTs? 

¿Qué es el tiempo de encendido de los BJTs? 

¿Qué es el tiempo de apagado de los BJTs? 

¿Que es una FBSOA de los BJTs? 

¿Qué es una RBSOA de los BJTs? 

¿Por qué necesario invertir la polarización de los BJTs durante su apagado? 
¿Qué es la segunda ruptura de los BJTs? 

¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los BJTs? 

¿Qué es un MOSFET? 

¿Cuáles son los tipos de MOSFETs? 

¿Cuáles son las diferencias entre los MOSFET tipo enriquecimiento y los MOSFET tipo agotamiento? 
¿Qué es un voltaje de estrechamiento de MOSFETs? 

¿Qué es un voltaje de umbral de MOSFETs? 

¿Qué es la transconductancia de MOSFETs? 

¿Cuál es el modelo de conmutación de MOSFETs de canal n? 

¿Cuáles son las características de transferencia de los MOSFET? 

¿Cuáles son las características de salida de los MOSFET? 

¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los MOSFET? 

¿Por qué los MOSFET no requieren voltaje de compuerta negativo durante su apagado? 
¿Por qué el concepto de saturación es diferente en los BJT y en los MOSFET? 
¿Qué es el tiempo de encendido de los MOSFET? 

¿Qué es el tiempo de apagado de los MOSFET? 

Qué es un SIT? 

¿Cuáles son las ventajas de los SIT? 

¿Cuáles son las desventajas de los SIT? 

¿Qué es un IGBT? 

¿Cuáles son las características de transferencia de los IGBT? 

¿Cuáles son las características de salida de los IGBT? 

¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los IGBT? 

¿Cuáles son las diferencias principales entre los MOSFET y los BJT? 
¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en paralelo de los BJT? 
¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en paralelo de los MOSFET? 
¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en paralelo de los IGBT? 
¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en serie de los BJT? 

¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en serie de los MOSFET? 
¿Cuáles son los problemas de funcionamiento en serie de los IGBT? 
¿Cuáles son los propósitos del amortiguador en derivación en transistores? 
¿Cuál es el propósito del amortiguador en serie en transistores? 

¿Cuáles son las ventajas de los transistores de SiC? 

¿Cuáles son las limitaciones de los transistores de SiC? 

¿Qué es el voltaje de estrechamiento de un JFET? 

¿Qué es la característica de transferencia de un JFET? 

¿Cuáles son las diferencias entre un MOSFET y un JFET? 
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PROBLEMAS 


4.1 


4.2 
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4.4 


4.5 


4.6 


4.7 


4.8 


4.9 


4.10 


4.11 


4.12 


4.13 


4.14 


Los parámetros del MOSFET que se muestra en la figura 4.7a son Vpp = 100 V, Rp = 10 Om, 
K, = 25.3 mA/V?, Vr = 4.83 V, Vps = 3.5 V, y Vgs = 10V. Con la ecuación (4.2), determine la 
corriente de drenaje Ip y la resistencia entre el drenaje y la fuente Rps = VpyIp. 

Con los parámetros del circuito del problema 4.1 y con la ecuación (4.3), determine la corriente de 
drenaje Ip y la resistencia entre drenaje y fuente Rps = VpyIp. 

Utilizando la ecuación (4.2), trace la gráfica de Ip en función de ups y luego la relación Rps = Ups/ip 
para vps = 0 a 10 V con un incremento de 0.1 V. Suponga K,, = 25.3 mA/V? and Vy = 4.83 V. 
Utilizando la ecuación (4.3), trace la gráfica de Ip en función de ups y luego la relación Rps = Ups/ip 
para vps = 0 a 10 V con un incremento de 0.1 V. Suponga que K,, = 25.3 mA/V? y que Vz = 4.83 V. 
Utilizando la ecuación (4.8) trace la gráfica de la resistencia drenaje-fuente Rps = Ups/ip para vgs = 0 
10 V con un incremento de 0.1 V. Suponga que K,, = 25.3 mA/V? y que Vz = 4.83 V. 


E 


tilizando la ecuación (4.6), trace la gráfica de la transconductancia g,, en función de vgs en la re- 
gión lineal para vgs = 0 a 10 V con un incremento de 0.1 V. Suponga que K,, = 25.3 mA/V? y que 
Vr = 4.83 V. 
La beta (B) del transistor bipolar de la figura 4.31 varía de 10 a 60. La resistencia de la carga es 
Rc = 6 ©. El voltaje de suministro de cd es V,. = 100 V y el voltaje de entrada al circuito de la 
base es Vg = 8 V. Si Veg(sar) = 2.5 V y Vgr(sar) = 1.75 V, determine (a) el valor Rg que producirá 
saturación con un factor de sobreexcitación de 20; (b) la B forzada, y (c) la pérdida de potencia en 
el transistor Pr. 
La beta (B) del transistor bipolar transistor de la figura 4.31 varía de 12 a 75. La resistencia de la 
carga es Rc = 12 Q. El voltaje de suministro de cd es V,, = 40 V y el voltaje de entrada al circuito 
de la base es Vg = 6 V. Si Vez(sar) = 1.2 V, Vex(aty = 1-6 V, y Rg = 0.7 O, determine (a) el valor de 
ODF; (b) la B forzada, y (c) la pérdida de potencia en el transistor Pr. 
Se utiliza un transistor como interruptor y las formas de onda se muestran en la figura 4.35. Los 
parámetros son Vcc = 220 V, Vg vat) = 3 V, Ig = 8 A, Ver(sar) = 2 V, Ics = 100 A, ta = 0.5 ps, t, 
1 us, ts = 5 us, t= 3 ps, y fs = 10 kHz. El ciclo de trabajo es k = 50%. La corriente de fuga del co- 
lector al emisor es Icgo = 3 mA. Determine la pérdida de potencia debido a la corriente de colector 


(a) durante el encendido t, = ty + t,; (b) durante el periodo de conducción 1,,; (e) durante el apagado 
fo = ts + t; (d) durante el tiempo inactivo to, y (e) las pérdidas de potencia totales promedio Pr. 
(£) Trace la gráfica de la potencia instantánea debido la corriente de colector P,(t). 

La temperatura máxima en la unión del transistor bipolar del problema 4.9 es T; = 150°C y la tem- 
peratura ambiente es T4 = 30°C. Si las resistencias térmicas son Rjyc = 0.4°C/W y Res = 0.05°C/W, 
calcule la resistencia térmica del disipador Ry4. (Sugerencia: Ignore la pérdida de potencia debido a 
la excitación de la base.). 

Para los parámetros del problema 4.9, calcule la pérdida de potencia promedio debido a la corriente 
de base Pp. 

Repita el problema 4.9 si Vg£ (cat) = 2.3 V, Ig = 8 A, Vex(saty = 1-4 V, ta = 0.1 ws, t, = 0.45 pus, ty = 
3.2 ps, y t= 1.1 ps. 

Se utiliza un MOSFET como interruptor según se muestra en la figura 4.10. Los parámetros son 
Vop = 40 V, Ip =25A, Ros = 28 m0, Vos =10V, Ld(on) = 25 ns, t= 60 ns, Ld(ott) = 70 ns, tf = 
25 ns, y fs = 20 kHz. La corriente de fuga de drenaje a fuente es [pss = 250 pA. El ciclo de tra- 
bajo es k = 60%. Determine la pérdida de potencia debido a la corriente de drenaje (a) durante 
el encendido fon = ta(n) + tn (b) durante el periodo de conducción f,,; (e) durante el apagado fort 
= ta(ott) + tp (d) durante el tiempo inactivo to, y (e) las pérdidas de potencia promedio totales Pr. 
La temperatura máxima en la unión del MOSFET del problema 4.13 es T; = 150°C y la temperatura 
ambiente es T4 = 32°C. Si las resistencias térmicas son Ryc = 1 K/W y Res = 1 K/W, calcule la re- 
sistencia térmica del disipador Ry4. (Nota: K = °C + 273.) 
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Dos BJT se conectan en paralelo como en la figura 4.50. La corriente total de la carga es Ir = 150 A. 
El voltaje de colector a emisor del transistor Q; es Vcg; = 1.5 V y el del transistor O, es Vcg2 = 1.1. 
Determine la corriente de colector de cada transistor y la diferencia en el reparto de la corriente 
si las resistencias en serie que comparten la corriente son (a) Rea = 10 mQ y Re = 20 mQ, 
y (b) Ra = Reo = 20 m2). 

Un transistor funciona como interruptor troceador a una frecuencia de f, = 20 kHz. La configura- 
ción del circuito se muestra en la figura 4.47a. El voltaje de entrada de cd del troceador es V; = 400 V y 
la corriente de la carga es I; = 120 A. Los tiempos de conmutación son f, = 1 ys y y= 3 ws. Determine 
los valores de (a) Ly (b) Cs; (e) R, en condición de amortiguamiento crítico; (d) R, si el tiempo de 
descarga se limita a un tercio del periodo de conmutación; (e) R, si la corriente de descarga pico 
se limita a 5% de la corriente de la carga, y (f) la pérdida de potencia debido al amortiguador RC 
P;,, ignorando el efecto del inductor L, en el voltaje del capacitor amortiguador C,. Suponga que 
VcE(sat) = 0. 

Un MOSFET funciona como interruptor troceador a una frecuencia de f, = 50 kHz. La configu- 
ración del circuito se muestra en la figura 4.47a. El voltaje de entrada de cd del troceador es V, = 
30 V y la corriente de la carga es J; = 45 A. Los tiempos de conmutación son t, = 60 ns y ty = 25 ns. 
Determine los valores de (a) Ls; (b) Cs; (c) R, en condición críticamente amortiguada; (d) R, si el 
tiempo de descarga se limita a un tercio del periodo de conmutación; (e) R, si la corriente de des- 
carga pico se limita a 5% de la corriente de la carga, y (f) la pérdida de potencia por el amortiguador 
RC P,, ignorando el efecto del inductor L, en el voltaje del capacitor amortiguador C,. Suponga que 
VcE(sat) = 0. 

El voltaje de excitación de la base del circuito, como se muestra en la figura 4.62, es una onda cua- 
drada de 10 V. La corriente base pico es [gy = 1.5 mA y la corriente de base estable es [gs = 1 mA. 
Calcule (a) los valores de C4, R4 y Ro, y (b) la frecuencia de conmutación máxima permitida fix. 
El circuito de excitación de base de la figura 4.65 tiene Vcc = 400 V, Rc = 3.5 Q, Va = 3.6 V, Vaz = 0.9 V, 
VBE(sa) = 0.7 V, Vg = 15 V, Rg = 1.1 Q, y B = 12. Calcule (a) la corriente de colector sin fijación; 
(b) el voltaje de fijación de colector Vcr, y (e) la corriente de colector con fijación. 


CAPÍTULO 5 


Convertidores CD-CD 


Al concluir este capítulo, los estudiantes deben ser capaces de hacer lo siguiente: 


e Enumerar las características de un transistor interruptor ideal. 
e Describir la técnica de conmutación para conversión cd-cd. 
e Enumerar los tipos de convertidores cd-cd. 
e Describir el principio de operación de convertidores cd-cd. 
e Enumerar los parámetros de desempeño de convertidores cd. 
e Analizar el diseño de convertidores cd 
e Simular convertidores cd con SPICE. 
e Describir los efectos de la inductancia de carga en la corriente de carga 
y las condiciones para corriente continua. 
Símbolos y sus significados 
Símbolos Significado 
v;i Voltaje y corriente instantáneos, respectivamente 
FTK Frecuencia de conmutación, periodo y ciclo de trabajo, respectivamente 
i(t); 4(0; in(t) Corriente instantánea, corriente en el modo 1, y corriente en el modo 2, 
respectivamente 
h; h; Corrientes estables al inicio del modo 1, modo 2 y modo 3, 
respectivamente 
IV, Corriente rms de carga de salida y voltaje de carga, respectivamente 
Ir; iL; vL; Uc Corriente de carga pico, corriente de carga instantánea, voltaje de carga 
y voltaje de capacitor, respectivamente 
AL Alnáx Contenido de rizo pico a pico y máximo de la corriente de carga, 
respectivamente 
Po; Pi Ri Potencia de salida, potencia de entrada y resistencia de entrada efectiva, 
respectivamente 
ti; b Duración del modo 1 y modo 2, respectivamente 
Up Ver Sefiales de referencia y portadora, respectivamente 
Va; La Voltaje y corriente de salida promedio, respectivamente 
Vy Vo; Vo Voltaje de cd de entrada, voltaje rms de salida y voltaje de salida 
instantáneo, respectivamente 
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INTRODUCCIÓN 


En muchas aplicaciones industriales se requiere convertir una fuente de cd de voltaje fijo en 
una fuente de cd de voltaje variable. Un convertidor cd-cd convierte directamente de cd a 
ed y se conoce simplemente como convertidor de cd. Un convertidor de cd se puede considerar 
como equivalente de cd a un transformador de ca con una relación de vueltas continua- 
mente variable. Al igual que un transformador, se puede utilizar para reducir o elevar una 
fuente de voltaje de cd. 

Los convertidores de cd se usan ampliamente para controlar motores de tracción en 
automóviles eléctricos, tranvías, grúas marinas, montacargas y camiones de transporte de mi- 
nerales. Proporcionan un control de aceleración uniforme, alta eficiencia y rápida respuesta 
dinámica. Los convertidores cd se pueden utilizar en el frenado regenerativo de motores de cd 
para devolver la energía a la fuente, y esta característica permite ahorrar energía en sistemas 
de transporte con paradas continuas. Los convertidores cd se utilizan en reguladores de voltaje de 
cd y también se utilizan junto con un inductor para generar corriente de cd, sobre todo para el 
inversor de fuente de corriente. Los convertidores cd-cd son partes integrales de la conversión 
de energía en el área en evolución de tecnología de energía renovable. 


PARÁMETROS DE DESEMPEÑO DE CONVERTIDORES CD-CD 


Tanto los voltajes de entrada como los de salida de un convertidor cd-cd son de cd. Este tipo de 
convertidor puede producir un voltaje de cd de salida fijo o variable a partir de un voltaje de cd 
fijo o variable como se muestra en la figura 5.1a. Idealmente, el voltaje de salida y la corriente 
de entrada deben ser de cd pura, no obstante, el voltaje de salida y la corriente de entrada de un 
convertidor cd-cd práctico contienen armónicos o rizos como se muestra en las figuras 5.1b y c. 
El convertidor hala corriente de la fuente de cd sólo cuando el convertidor conecta la carga con 
la fuente de suministro y la corriente de entrada es discontinua. 
La potencia de salida de cd es 


Pea = La Va (5.1) 


donde V, e J, son el voltaje de carga y corriente de carga promedio 


o Salida con rizo 


(b) Voltaje de salida 


Corriente de entrada típica 


Promedio 


(a) Diagrama de bloques 


(c) Corriente de entrada 


FIGURA 5.1 


Relación de entrada y salida de un convertidor cd-cd. 
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La potencia de salida de ca es 
Poa = LVo (5.2) 


donde V, e J, son el voltaje rms de carga y la corriente de carga. 
La eficiencia del convertidor (no la eficiencia de potencia) es 


Pea 


= A 5.3 
Ne =p (5:3) 


El contenido de rizo rms del voltaje de salida es 
V, = VV- Va (5.4) 
El contenido de rizo rms de la corriente de entrada es 
L=VP-P (5.5) 


donde J; e J, son los valores rms y promedio de la corriente de suministro de cd. 
El factor de rizo del voltaje de salida es 


V, 
RF, => 5.6 
oy (5.6) 
El factor de rizo de la corriente de entrada es 
L 
RF, == (5.7) 
i 


La eficiencia de potencia, la cual es la relación de la potencia de salida a la potencia de entrada, 
dependerá de las pérdidas por conmutación, las cuales a su vez dependen de la frecuencia 
de conmutación del convertidor. La frecuencia de conmutación f debe ser alta para reducir los 
valores y tamaños de capacitancias e inductancias. El diseñador tiene que transigir sobre estos 
requerimientos conflictivos. Por lo general f, es más alta que la audio frecuencia de 18 kHz. 


5.3 PRINCIPIO DE LA OPERACIÓN DE REDUCCIÓN 


El principio de operación se puede explicar con la figura 5.2a. Cuando el interruptor SW, cono- 
cido como el troceador, se cierra durante un tiempo ty, el voltaje de entrada V, aparece a través 
de la carga. Si el interruptor permanece apagado durante un tiempo fy, el voltaje a través de 
la carga es cero. En la figura 5.2b también se muestran las formas de onda del voltaje de salida 
y de la corriente de carga. El interruptor convertidor se puede implementar utilizando (1) un 
transistor de potencia de unión bipolar (BJT); (2) un transistor de efecto de campo semicon- 
ductor de óxido metálico (MOSFET); (3) un tiristor de apagado por compuerta (GTO), o 
(4) un transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT). Los dispositivos prácticos tienen una 
caida de voltaje finita que va de 0.5 a 2 V, y por simplicidad omitiríamos las caídas de voltaje de 
estos dispositivos semiconductores de potencia. 
El voltaje de salida promedio está dado por 


1 f" t 
v.-=5/ vo dt Y ft V = kV, (5.8) 


y la corriente de carga promedio es J, = V,/R = kV,/R, 
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+ Vy a 
Convertidor 
i 
o— ooh > 
+ t=0 + 
SW 

V; Vo 
o 


(a) Circuito 
(b) Formas de onda 


R,(k) 25 


Resistencia de entrada efectiva normalizada 


0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 


k 
Ciclo de trabajo, % 


(c) Resistencia de entrada efectiva en función del ciclo de trabajo 


FIGURA 5.2 


Convertidor reductor con carga resistiva. 


donde Tes el periodo de troceado; 
k = t¡/T es el ciclo de trabajo del troceador; 
fes la frecuencia de troceado 


El valor rms del voltaje de salida se determina con 


1 kT 1/2 
V, = g vat) = Vk V, (5.9) 
0 
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Suponiendo un convertidor sin pérdidas, la potencia de entrada al convertidor es igual a la 
potencia de salida y está dada por 


kT kT 2 2 

1 1 To y? 
pes ¡dt = dt =k 5.10 
i rJ di al R R 5:10) 


La resistencia de entrada efectiva vista por la fuente es 


Vs Vs R 
R; = 


OL, KVR k 


(5.11) 


la cual indica que el convertidor transforma la resistencia de entrada Rien una resistencia va- 
riable R/k. En la figura 5.2c se muestra la variación de la resistencia de entrada normalizada en 
función del ciclo de trabajo. Observe que el interruptor de la figura 5.2 se podría implementar 
con un BJT, un MOSFET, un IGBT, o un GTO. 

El ciclo de trabajo K se puede variar de 0 a 1 al modificar tı, T, o f. Por consiguiente, el 
voltaje de salida V, se puede variar de 0 a V, al controlar k, y así se puede controlar el flujo de 
potencia. 


1. Operación a frecuencia constante: la frecuencia del convertidor, o de conmutación f (o pe- 
riodo de troceado T) se mantiene constante y se varía el tiempo de encendido tı. El ancho 
del pulso se varía y este tipo de control se conoce como control de modulación por ancho 
de pulso (PWM). 

2. Operación a frecuencia variable: la frecuencia de troceado o de conmutación f se hace 
variar. El tiempo de encendido t; o el tiempo de apagado h se mantiene constante. A esto 
se le llama modulación por frecuencia. Se tiene que hacer que la frecuencia varíe dentro de 
un amplio rango para obtener el rango de voltaje de salida completo. Este tipo de control 
generaría armónicos a frecuencias impredecibles y se dificultaría el diseño del filtro. 


Ejemplo 5.1 Cómo determinar el desempeño de un convertidor cd-cd 


El convertidor cd de la figura 5.2a tiene una carga resistiva R = 10 Q y el voltaje de entrada es V, = 220 V. 
Cuando el interruptor convertidor permanece encendido, su caída de voltaje es ven = 2 V y la frecuencia 
de troceado es f = 1 kHz. Si el ciclo de trabajo es de 50%, determine (a) el voltaje de salida promedio Vo; 
(b) el voltaje rms de salida, V,; (c) la eficiencia del convertidor; (d) la resistencia de entrada efectiva R; del 
convertidor; (e) el factor de rizo del voltaje de salida RF,, y (f) el valor rms del componente fundamental 
del voltaje armónico de salida. 


Solución 
V, = 220 V, k = 0.5, R = 100, y vg, = 2 V. 
a. Con la ecuación (5.8), Va = 0.5 X (220 — 2) = 109 V 
b. Con la ecuación (5.9), V, = V0.5 X (220 — 2) = 154.15 V. 


c. El voltaje de salida se calcula como sigue 


KT 2 kT 2 2 
1 V0 1 (V = Ven) ( V; ~ Ven) 
Ñ al Re al R i R or 
(220 - 2)? 
0.5 x = 2376.2 W 
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La potencia de entrada al convertidor se calcula como sigue 


kT kT 

ANA VIV, -v 

P, -;/ Vidt = af ( a) ay = pV en) (5.13) 
T Jo Tihs R R 


220 — 2 
= 0.5 X 220 Xx age 2398 W 


La eficiencia del convertidor es 


P, _ 2376.2 


= 99.09% 


P, 2398 


d. Con la ecuación (5.11), 
R; = VJL, = V,( V,/R) = 220 X( 109/10) = 20.180 


e. Sustituyendo V, de la ecuación (5.8) y V, de la ecuación (5.9) en la ecuación (5.6) se obtiene el 
factor de rizo como 


(5.14) 


ll 
Sis 
ll 
I 
| 
= 


= V 1/05 - 1 = 100% 


f. El voltaje se salida como se muestra en la figura 5.2b se puede expresar en una serie de Fourier 
como 


2 y, 
V(t) = kV, + Y — sen2nwk cos 2naft (5.15) 


n=] AT 


00 


El componente fundamental (para n = 1) del armónico del voltaje de salida se calcula con la ecuación 
(5.15) como 


u(t) = (Y= ta) [sen27k cos 2mft + (1 - cos 27k) sen2nft] (5.16) 


(220 = 2) x 2 
= ———— sen( 27 X 10001) = 138.78 sen( 6283.2t) 


T 


y su valor de la raíz cuadrada de la media de los cuadrados (rms) es V} = 138.78/V2 = 98.13 V. 


Nota: el cálculo de eficiencia, el cual incluye la pérdida por conducción del convertidor, 
no toma en cuenta la pérdida por conmutación debido al encendido y apagado de los converti- 
dores prácticos. La eficiencia de un convertidor práctico varía entre 92 y 99%. 


Puntos clave de la sección 5.3 


e Un troceador reductor, o convertidor de cd, que actúa como una carga de resistencia va- 
riable, puede producir un voltaje de salida de 0 a Vs. 

e Aunque un convertidor de cd puede funcionar o a una frecuencia fija o a una frecuencia 
variable, lo común es que funcione a una frecuencia fija con un ciclo de trabajo variable. 

e El voltaje de salida contiene armónicos y se requiere un filtro de cd para suavizar o alizar 
los rizos. 
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Generación del ciclo de trabajo 


El ciclo de trabajo k se puede generar comparando una señal de referencia de cd v, con una 
señal portadora en forma de diente de sierra v,,. Esto se muestra en la figura 5.5, donde V, es el 
valor pico de v, y V,, es el valor pico de v,,. La señal de referencia v, está dada por 


V, 
=f 5.1 
y (5.17) 


la cual debe ser igual a la señal portadora ver = Ver en kT. Es decir, 


V, 
+ = kT 
Va = 
la cual da el ciclo de trabajo k como 
Ves 
k=-"=M 5.18 
V. (5.18) 


donde M se conoce como índice de modulación. Al variar la señal portadora ve de O a Ver, el 
ciclo de trabajo k se puede variar de 0 a 1. 
El algoritmo para generar la señal excitación de compuerta es como sigue: 


1. Genere una forma de onda triangular de periodo T como señal de referencia v, y una 
señal portadora de cd Ver. 

2. Compare estas señales con un comparador para generar la diferencia v, — Ver y luego un 
limitador duro para obtener un pulso de compuerta de onda cuadrada de ancho kT, la 
cual se debe aplicar al dispositivo de conmutación mediante un circuito aislador. 


3. Cualquier variación de v,, varía linealmente con el ciclo de trabajo k. 


0 kT T t 


FIGURA 5.3 


Comparación de una señal de referencia con una señal portadora. 
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CONVERTIDOR REDUCTOR CON CARGA RL 


En la figura 5.4 se muestra un convertidor [1] con una carga RL. Su operación se divide en dos 
modos. Durante el modo 1 el convertidor se enciende y la corriente fluye de la fuente a la carga. 
Durante el modo 2 el convertidor se apaga y la corriente de carga continúa fluyendo a través 
de un diodo de conducción libre D,,,. En la figura 5.5a se muestran los circuitos equivalentes de 
estos modos, y en la figura 5.5b se muestran la corriente de carga y las formas de onda del 
voltaje de salida, con la suposición de que la corriente de carga sube linealmente. Sin embargo, la 
corriente que fluye a través de una carga RL sube o cae exponencialmente con una constante 
de tiempo. La constante de tiempo de la carga (t = L/R) generalmente es mucho más alta 
que el periodo de conmutación T. Por consiguiente, la aproximación lineal es válida para mu- 
chas condiciones del circuito y se pueden derivar expresiones simplificadas con precisiones 
razonables. 
La corriente de carga para el modo 1 se calcula como sigue 


Y, =Ri + y E 
s 4 dt 


la cual con la corriente inicial i, (t = 0) = J, da la corriente de carga como 


V,-E 
(e) = eth + a — e RIL) (5.19) 


Este modo es válido dentro del rango 0 = t S$ tı (= kT), y al final de este modo la corriente de 
carga es 


La corriente de carga para el modo 2 se puede obtener de 
diy 
— +E 

dt 

Con la corriente inicial i (t = 0) = J, y redefiniendo el origen del tiempo (es decir, t = 0) al 


principio del modo 2, tenemos 


0 =Ri +L 


E 
b(t) = het — a = eE) (5.21) 


Este modo es válido dentro del rango 0 = t < h [=(1 — k)T]. Al final de este modo la corriente 
de carga es 


bt =h) =h (5.22) 
Troceador 

o oy > > 
He SW 1 

t=0 + A 
Vs Vo A Din R 

T E FIGURA 5.4 

o o Convertidor cd con cargas RL. 
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+0 


Corriente 


dp continua 
FE h 
SAA) 
Modo 1 
0 kT T t 
iz 
> 


Corriente 
discontinua 


Kp, 
SR 


Modo 2 0 kT T t 


Circuitos equivalentes (b) Formas de onda 


FIGURA 5.5 


Circuitos equivalentes y formas de onda de las cargas RL. 


Al final de modo 2 el convertidor se enciende una vez más en el siguiente ciclo después del 
tiempo T = 1/f=t + b. 

En condiciones estables o estacionarias, J4 = /;. La corriente rizada de carga pico a pico se 
determina de las ecuaciones (5.19) a (5.22). Con las ecuaciones (5.19) y (5.20), £, esta dada por 


V,- E 
E = Lets + 


= (=e) (5.23) 


Con las ecuaciones (5.21) y (5.22), J; esta dada por 


E 
Í = PA = be TRIL _ a = ¿ENE (5.24) 


Despejando J; e h obtenemos 


kz _ 
l= a¢ *) = (5.25) 
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TR Ñ ; ne 
donde z = Te la relación del periodo de troceado o conmutación para la constante de 


tiempo de la carga. 


VA -kz _ 1 E 
h= ¢ ) = (5.26) 


La corriente rizada pico a pico es 
AI = L = h 


la cual después de las simplificaciones es 


V. 1 — e +e — e179): 
AI == £ i => £ (5.27) 


La condición para rizado máximo, 


Sid 0 5.28 
da e~% — e70- 5z = 0o —k = -(1 — k) o k = 0.5. La corriente rizada pico a pico máxima 
(en k = 0.5) es 

V; R 
Al méx = tanh — 5.29 


Para 4fL >> R, tanh 6 = 0 y la corriente rizada maxima se puede aproximar como 


mee 
AFL 


Al máx (5.30) 

Nota: las ecuaciones (5.19) a (5.30) son válidas sólo para flujo de corriente continua. Para 
un tiempo inactivo particularmente largo a baja frecuencia y bajo voltaje de salida, la corriente 
puede ser discontinua. La corriente de carga sería continua si L/R >> To Lf >> R. En el caso 
de corriente de carga discontinua, 74 = 0 y la ecuación (5.19) se vuelve 


_Y,-E 


a) = (1 = et) 


y la ecuación (5.21) es válida dentro del rango 0 <= t S$ t, de modo que (t = fh) = h = 1, = 0, 
la cual da 

TE (1 + za) 

e a E 
Puesto que t = kT, obtenemos 


V,- E P 
ul t) = L = R (1 ete) 


la cual después de sustituir J se vuelve 


ao ee) 
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Condición para corriente continua: para I; = 0, la ecuación (5.25) da 


kz 
eat vV, 


la cual da el valor de la relación de la fuerza electromotriz (emf) x = E/V, como 


kz _ 
x= so (5.31) 
S 


Ejemplo 5.2 Cómo determinar las corrientes de un convertidor cd con una carga RL 


Un convertidor alimenta una carga RL como se muestra en la figura 5.4 con V, = 220 V, R = 5 Q, 
L = 7.5 mH, f = 1 kHz, k = 0.5, y E = 0 V. Calcule (a) la corriente de carga instantánea mínima 14; (b) 
la corriente de carga instantánea pico J; (c) La corriente rizada de carga pico a pico máxima; (d) el valor 
promedio de la corriente de carga /,; (e) la corriente rms de carga J,; (f) la resistencia de entrada efectiva R; 
vista por la fuente; (g) la corriente rms troceadora Ip, y (h) el valor crítico de la inductancia de carga para 
corriente de carga continua. Use PSpice para trazar la gráfica de la corriente de carga, la corriente de 
suministro y la corriente a través del diodo de conducción libre. 


Solución 


V, = 220 V, R = 5 Q, L = 7.5 mH, E = 0 V, k = 0.5, y f = 1000 Hz. Según la ecuación (5.23), 
I, = 0.71657, + 12.473 y según la ecuación (5.24), J; = 0.7161, + 0. 


a. 


Al despejar estas dos ecuaciones el resultado es J; = 18.37 A. 
h = 25.63 A. 


AI = h — I, = 25.63 — 18.37 = 7.26 A. Con la ecuación (5.29), Almáx = 7.26 A y la ecuación 
(5.30) da el valor aproximado, Af máx = 7.33 A. 


La corriente de carga promedio es, aproximadamente, 


h +i 25.63 + 18.37 
2 2 


L= =22A 


Suponiendo que la corriente de carga sube linealmente de /; a Jy, la corriente de carga instantá- 
nea se puede expresar como 


Alt 
iy = h + — 


St << 
iT para 0 <t <kT 


El valor rms de la corriente de carga se determina a partir de 


KT 1/2 2 1/2 
1 (b-h) 
o -(z/ far) = E ra 3 — +h(b- h) (5.32) 


La corriente de fuente promedio es 


I= kl, = 0.5 x 22 = 11 A 


y la resistencia de entrada efectiva R; = V,/I, = 220/11 = 20 Q. 
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9.509m, 25.455 
9.0000m, 17.960 


508.929u, 7.4948 


ADORNAN 


5 ms 
o Dm) 


Tiempo 


FIGURA 5.6 
Gráficas SPICE de las corrientes de carga, de entrada y de diodo del ejemplo 5.2. 


g. La corriente rms del convertidor se calcula a partir de 


1 kT 1/2 b= Tt 2 1/2 
e -(3/ far) = VER HO y HEAD) (5.33) 
0 
= Vkl, = V05 X22.1 = 15.63A 


h. Podemos reescribir la ecuación (5.31) como 


la cual después de la iteración da z = TR/L = 52.5 y L = 5/52.5 = 0.096 mH. Los resultados de la 
simulación con SPICE [32] se muestran en la figura 5.6, la cual muestra la corriente de carga 
I(R), la corriente de alimentación —J(V;), y la corriente del diodo 1(D,,). Obtenemos J; = 17.96 A e 
h = 25.46 A. 


Ejemplo 5.3 Cómo determinar la inductancia de carga para limitar la corriente de rizo 
de la carga 


El convertidor de la figura 5.4 tiene una resistencia de carga R = 0.25 Q, un voltaje de entrada V, = 550 V 
y un voltaje de batería E = 0 V. La corriente de carga promedio es J, = 200 A y la frecuencia de troceado 
es f = 250 Hz. Use el voltaje de salida promedio para calcular la inductancia de carga L, que limitaría la 
corriente de rizo máxima de carga a 10% de I4. 
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Solución 
V, = 550 V, R = 0.25 Q, E = 0 V, f = 250 Hz, T = 1/f = 0.004 s y Ai = 200 x 0.1 = 20 A. El voltaje de 
salida promedio V, = kV, = RI,. El voltaje a través del inductor esta dado por 

d 


LD 7 Ven Bl VV, = V (1 — 8) 


Si se supone que la corriente de carga sube linealmente, dt = t = kT y di = Ai: 


a VA pp 
n= 2 


Para las condiciones de rizo en el peor de los casos, 


d( Ai) 
dk 


Ésta da k = 0.5 y 
AiL =20 XL =550(1 — 0.5) X 0.5 X 0.004 


y el valor requerido de la inductancia es L = 27.5 mH. 
Nota: con AI = 20 A, la ecuación (5.27) da z = 0.036 y L = 27.194 mH. 


Puntos clave de la sección 5.4 


e Una carga inductiva puede hacer que la corriente de carga sea continua. Sin embargo, el 
valor crítico de la inductancia, el cual se requiere para corriente continua, está influen- 
ciado por la relación emf de la carga. El rizo de la corriente de carga pico a pico llega al 
máximo en k = 0.5. 


PRINCIPIO DE LA OPERACIÓN DE ELEVACIÓN 


Se puede utilizar un convertidor para elevar un voltaje de cd y en la figura 5.7a se muestra un 
arreglo para la operación de elevación. Cuando el interruptor SW se cierra durante el tiempo 
tı, la corriente en el inductor se eleva y la energía se almacena en el inductor L. Si el interrup- 
tor se abre durante el tiempo h, la energía almacenada en el inductor se transfiere a la carga a 
través del diodo Dj, y la corriente del inductor cae. Si se supone un flujo de corriente continuo, 
la forma de onda de la corriente en el inductor se muestra en la figura 5.7b. 

Cuando el convertidor se enciende, el voltaje a través del inductor es 


AI =—4 (5.34) 
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(a) Arreglo de elevación 


Vo 
V; 


0.2 04 0.6 0.8 1.0 
(b) Forma de onda de la corriente (c) Voltaje de salida 


FIGURA 5.7 


Arreglo para la operación de elevación. 


El voltaje de salida promedio es 


w=% AL =v,(1 +t) ays (5.35) 
t2 t2 

Si se conecta un capacitor grande Cz a través de la carga como se muestra con las líneas 
de rayas en la figura 5.7a, el voltaje de salida es continuo y v, se convierte en el valor promedio 
V,. Por la ecuación (5.35) podemos notar que el voltaje a través de la carga se puede elevar 
variando el ciclo de trabajo k y el voltaje de salida mínimo es V, cuando k = 0. Sin embargo, el 
convertidor no se puede encender de manera continua de modo que k = 1. Para valores de k 
que tienden a la unidad, el voltaje de salida llega a ser muy grande y es muy sensible a los cam- 
bios de k, como se muestra en la figura 5.7c. 

Este principio se puede aplicar a la transferencia de energía de una fuente de voltaje a 
otra como se muestra en la figura 5.8a. Los circuitos equivalentes de los modos de operación 
aparecen en la figura 5.8b y las formas de onda de la corriente en la figura 5.8c. La corriente del 
inductor en el modo 1 está dada por 


MUST di, 
° dt 
y se expresa como 
V, 
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(a) Diagrama del circuito 
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(b) Circuitos equivalentes (c) Formas de onda de la corriente 

FIGURA 5.8 


Arreglo para transferencia de energía. 


donde J, es la corriente inicial para el modo 1. Durante el mode 1, la corriente debe subir y la 
condición necesaria es, 

dt y V, >0 

A o V 

dt ° 


La corriente para el modo 2 esta dada por 


V, = i +E 
¡E 
y se despeja como 
V,-E 
b(t) =——t +h (5.37) 


donde / es la corriente inicial para el modo 2. Para un sistema estable, la corriente debe caer 
y la condición es 

do y V, <E 

-5 o V 

dt : 
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Si esta condición no se satisface, la corriente en el inductor continúa subiendo y se presenta 
una situación inestable. Por consiguiente, las condiciones para la transferencia de potencia 
controlable son 


0O<V,<E (5.38) 


La ecuación (5.38) indica que el voltaje de fuente V, debe ser menor que el voltaje E para per- 
mitir la transferencia de potencia de una fuente fija (o variable) a un voltaje fijo de cd. En el 
frenado eléctrico de motores de cd, cuando éstos funcionan como generadores de cd, el voltaje 
terminal cae a medida que la velocidad de la máquina se reduce. El convertidor permite transferir 
potencia a una fuente de cd fija o reóstato. 

Cuando el convertidor se enciende, la energía se transfiere de la fuente V, al inductor L. 
Si luego se apaga el convertidor, una parte de la energía almacenada en el inductor se transfiere 
a la batería E. 

Nota: sin la acción de interrupción periódica, v, debe ser mayor que £ para transferir 
potencia de V,a E. 


Puntos clave de la sección 5.5 


e Un convertidor elevador de cd puede producir un voltaje de salida más alto que el de en- 
trada. La corriente de entrada se puede transferir a una fuente de voltaje más alto que el 
voltaje de entrada. 


CONVERTIDOR ELEVADOR CON UNA CARGA RESISTIVA 


En la figura 5.9a se muestra un convertidor elevador con una carga resistiva. Cuando el inte- 
rruptor S; se cierra, la corriente se eleva a través de L y del interruptor. El circuito equivalente 
durante el modo 1 se muestra en la figura 5.9b y la corriente se describe por 


d. 
V = Ly 4 
la cual con la corriente inicial J, da 
V, 
i(t) =—t+h (5.39) 
L 
L Dm L L 
MY Y YM e. D CAY LY YY 
—— Sy eas —__ 
— Y, E + — Y, — Y, af 
o E= 7 E= 
0 0 — = 
V (a) Circuito (b) Modo 1 (c) Modo 2 
FIGURA 5.9 


Convertidor elevador con una carga resistiva. 
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la cual es válida para 0 < 1 < kT. Al final del modo 1 ent = kT. 


V, 


Cuando el interruptor S4 se abre, la corriente del inductor fluye a través de la carga RL. 
El circuito equivalente se muestra en la figura 5.9c y la corriente durante el modo 2 la 


describe 
di 


. 2 
V, = Ri, + Loir +E 
la cual para una corriente inicial Jy da 
V= E -i z 
CE ( = et) + bet (5.41) 


que es válida para 0 = łt = (1 — k)T. Al final del modo 2 en t = (1 — A)T, 


ee 
R 


L =iblt=(1-k)T] h - co + he U=z (5.42) 


donde z = TR/L. Si despejamos las ecuaciones (5.40) y (5.42) para J; e h, obtenemos 


Vkz e G-be V,- E 


E PEO CN (5.43) 
V.kz 1 V,- E 
ee (5.44) 


La corriente de rizo esta dada por 


V, 


Estas ecuaciones son válidas para E = V,. Si E = V, y el interruptor S; del convertidor se 
abre, el inductor transfiere su energía almacenada a través de R a la fuente y la corriente del 
inductor es discontinua. 


Ejemplo 5.4 Cómo determinar las corrientes de un convertidor de cd elevador 


El convertidor elevador de la figura 5.9a tiene V, = 10 V, f = 1 kHz, R = 5 Q, L = 6.5 mH, E = 0 V, yk = 
0.5. Determine 4, h y AI. Use SPICE para calcular estos valores y trace la gráfica de la corriente de la 
carga, el diodo y el interruptor. 


Solución 

Las ecuaciones (5.43) y (5.44) dan J; = 3.64 A (3.36 A de SPICE) e h = 44 A (4.15 A de SPICE). Las 
gráficas de la corriente de carga /(L), la corriente del diodo 1(D,,,), y la corriente del interruptor /C(Q;) 
se muestran en la figura 5.10. 
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FIGURA 5.10 


Gráficas obtenidas con SPICE de la corriente de carga, de entrada y de diodo del ejemplo 5.4. 


Puntos clave de la sección 5.6 


e Con una carga resistiva la corriente y el voltaje de carga son pulsantes. Se necesita un 
filtro en la salida para atenuar el voltaje de salida. 


PARÁMETROS QUE LIMITAN LA FRECUENCIA 


Los dispositivos semiconductores de potencia requieren un tiempo mínimo para encenderse y 
apagarse. Por consiguiente, el ciclo de trabajo k se puede controlar sólo entre un valor mínimo 
kmín y un valor máximo kmáx, limitando así el valor mínimo y máximo del voltaje de salida. 
También se limita la frecuencia de conmutación del convertidor. Según la ecuación (5.30) la 
corriente de rizo de la carga depende inversamente de la frecuencia de troceado f. La frecuen- 
cia debe ser lo más alta posible para reducir la corriente de rizo de la carga y para minimizar el 
tamaño de cualquier inductor adicional en el circuito de carga. 

Los parámetros que limitan la frecuencia de los convertidores reductores y elevadores 
son los siguientes: 


La corriente de rizo del inductor, A/;. 

La frecuencia de conmutación máxima, fmáx- 

La condición para corriente continua o discontinua del inductor. 

El valor mínimo del inductor para mantener la corriente continua a través de él. 
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El contenido de rizo del voltaje y corriente de salida, también conocido como contenido 
armónico total (THD). 


El contenido de rizo de la corriente de entrada, THD. 


5.8 CLASIFICACIÓN DE LOS CONVERTIDORES 


El convertidor reductor de la figura 5.2a sólo permite el flujo de potencia de la base a la carga, 
y se le conoce como convertidor de primer cuadrante. Al conectar un diodo en antiparalelo a 
través de un interruptor transistor se permite que fluya una corriente bidireccional que fun- 
ciona en dos cuadrantes. Al invertir la polaridad del voltaje a través de la carga se da un voltaje 
bidireccional. Según las direcciones de los flujos de corriente y voltaje, los convertidores de cd 
se clasifican en los cinco tipos siguientes: 


Convertidor de primer cuadrante 


Convertidor de segundo cuadrante 


Convertidor de primero y segundo cuadrantes 


Convertidor de tercero y cuarto cuadrantes 


na wn pa 


Convertidor de cuarto cuadrante 


Convertidor de primer cuadrante. La corriente de la carga fluye hacia la carga. Tanto 
el voltaje de carga como la corriente de carga son positivos, como se muestra en la figura 5.1a. 


VE VL VL 


(a) Convertidor de (b) Convertidor de (c) Convertidor de primero 
primer cuadrante segundo cuadrante y segundo cuadrantes 


VL VL 


+V: 


Ty iy Ty iL 


(d) Convertidor de tercero (e) Convertidor de 
y cuarto cuadrantes cuatro cuadrantes 


FIGURA 5.11 


Clasificación de los convertidores de cd. 
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(b) Corriente de carga 


0 kT T (1+k)T t 
(a) Circuito (c) Voltaje de carga 


FIGURA 5.12 


Convertidor de segundo cuadrante. 


Este es un convertidor de un solo cuadrante y se dice que funciona como rectificador. Para 
evaluar el desempeño de un convertidor de primer cuadrante se pueden aplicar las ecuaciones 
de las secciones 5.3 y 5.4. 


Convertidor de segundo cuadrante. La corriente de carga fluye hacia fuera de la carga. 
El voltaje de carga es positivo pero la corriente de carga es negativa, como se muestra en la 
figura 5.11b. Éste también es un convertidor de un solo cuadrante, pero funciona en el segundo 
cuadrante y se dice que funciona como inversor. En la figura 5.12a se muestra un convertidor 
de segundo cuadrante, donde la batería E forma parte de la carga y puede ser la fuerza con- 
traelectromotriz de un motor de cd. 

Cuando el interruptor Sy se activa, el voltaje £ impulsa la corriente a través del inductor L y 
el voltaje de carga vz se vuelve cero. El voltaje instantáneo de carga vz y la corriente de carga iz, 
se muestran en la figura 5.12b y 5.12c, respectivamente. La corriente iz, que sube, se describe 
como 

di, p: 
0=L ms + Ri, - E 


la cual, con la condición inicial i; (t = 0) = 1, da 


E 
ip = fet ht + mo RDA para 0 =t = kT (5.46) 


Cont = ti 


Cuando el interruptor S4 se desactiva, una parte de la energia almacenada en el inductor L 
regresa a la fuente V, via el diodo Dj. La corriente de carga iz cae. Si se redefine el origen del 
tiempo 1 = 0, la siguiente ecuación describe la corriente de carga iz 
E T. 
s T L 
S dt L 
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la cual, con la condición inicial i(t = t2) = h, da 


-V, +E 
+ ——— 


i =f -(R/L)t 
IL 2€ R 


(1 - e RS para0 =t <t, (5.48) 


donde h = (1 — k)T. Cont = ty, 
i(t = t) = I, para corriente continua estable 


= () para corriente discontinua estable (5.49) 


Si utilizamos las condiciones limitantes en las ecuaciones (5.47) y (5.49), podemos despejar J 


e h como 
-Vsf1 - | E 
E = + l 
1 R | l-e* R (ran 
Va e — =) E 
C= + 5.51 
? R ( l-e7? R ean) 


donde z = TR/L. 


Convertidor de primero y segundo cuadrantes. La corriente de carga es positiva o 
negativa, como se muestra en la figura 5.11c. El voltaje de carga siempre es positivo. Esto se 
conoce como convertidor de dos cuadrantes. Los convertidores de primero y segundo cuadran- 
tes se pueden combinar para formarlo, como se muestra en la figura 5.13. S4 y D4 funcionan 
como un convertidor de primer cuadrante. S4 y Dı funcionan como un convertidor de segundo 
cuadrante. Es muy importante asegurarse de que los dos interruptores no se disparen al mismo 
tiempo; de lo contrario, la fuente V, se pone en cortocircuito. Este tipo de convertidor puede 
funcionar como rectificador o como inversor. 


Convertidor de tercero y cuarto cuadrantes. En la figura 5.14 se muestra este circuito. 
El voltaje de carga siempre es negativo. La corriente de carga es positiva o negativa, como se 
muestra en la figura 5.11d. $3 y D2 funcionan para producir tanto un voltaje negativo como 
una corriente de carga. Cuando $3 se cierra, a través de la carga fluye una corriente negativa. 
Cuando $3 se abre, la corriente de carga circula libremente a través del diodo Dj. S2 y D3 
funcionan para producir un voltaje negativo y una corriente de carga positiva. Cuando $, se 
cierra, fluye una corriente de carga positiva. Cuando S, se abre, la corriente de carga circula 
libremente a través del diodo D3. Es importante señalar que la polaridad de E debe invertirse 
para que este circuito produzca un voltaje negativo y una corriente positiva. Éste es un conver- 
tidor negativo de dos cuadrantes, el cual también puede funcionar como rectificador o como 


inversor. 

> 

Si A AP 
0 

+ iL L R 
Vs =— $ > NN 
+ 
Sa AS A P4 YL == E 

o) 

FIGURA 5.13 = 


Convertidor de primero y segundo cuadrantes. o o 
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TYNAN, || e $ 
+ vL J A D, A S> 
o 
FIGURA 5.14 
a Convertidor de tercero y cuarto cuadrantes. 


Convertidor de cuatro cuadrantes [2]. La corriente de carga es positiva o negativa, como 
se muestra en la figura 5.11e. El voltaje de carga también es positivo o negativo. Un convertidor 
de primero y segundo cuadrantes y un convertidor de tercero y cuarto cuadrantes se pueden 
combinar para formar el convertidor de cuatro cuadrantes, como se muestra en la figura 5.15a. 
En la figura 5.15b se muestran las polaridades del voltaje de carga y de las corrientes de carga. 
La figura 5.15c muestra los dispositivos que funcionan en diferentes cuadrantes. Para funcionar 
en el cuarto cuadrante se debe invertir la dirección de la batería E. Este convertidor forma la 
base para el inversor monofásico en configuración de puente completo de la sección 6.4. 

Para una carga inductiva con una fuerza electromotriz (E) como la de una motor de cd, el 
convertidor de cuatro cuadrantes puede controlar el flujo de potencia y la velocidad del motor 


o o > 
SA RD, SA RD, 
° 0 
= i L a 2 
Vs == o @—> NV YN 1 + ® 
S4 ES A Pa S2 x A P2 
o 0 
e e + 
(a) Circuito 
VE 
Inversión [Rectificación Sı (modula), 
v, + v, + S4 (modula), Dz | S, (continuamente 
ir- i + D,, Do encendido) S2, D4 
S3 (modula), S, (modula), D4 
S4 (continuamente | D3, D4 
Rectificación | Inversión encendido) S4, D3 
(b) Polaridades (c) Dispositivos que conducen 


FIGURA 5.15 


Convertidor de cuatro cuadrantes. 
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en la dirección directa (vz positivo e iz positiva), frenado regenerativo en sentido directo (vz po- 
sitivo e i; negativa), dirección inversa (vz negativo e iz negativa), y frenado regenerativo en 
sentido inverso (vz negativo e iz positiva). 


Puntos clave de la sección 5.8 


e Con un control de conmutación apropiado, el convertidor de cuatro cuadrantes puede 
funcionar y controlar el flujo en cualquiera de los cuatro cuadrantes. Para funcionar en 
el tercero y cuarto cuadrantes, la dirección de la fuerza electromotriz E de la carga debe 
invertirse internamente. 


REGULADORES EN MODO DE CONMUTACIÓN 


Los convertidores de cd se pueden utilizar como reguladores en modo de conmutación para 
convertir un voltaje de cd, normalmente no regulado, en un voltaje de cd de salida regulado. 
Normalmente la regulación se logra por la PWM (modulación por ancho de pulso) a una fre- 
cuencia fija, y el dispositivo conmutador suele ser un BJT, un MOSFET o un IGBT. En la 
figura 5.16 se muestran los elementos de reguladores en modo de conmutación. Observemos en 
la figura 5.2b que la salida de convertidores de cd con carga resistiva es discontinua y contiene 
armónicos. El contenido de rizo normalmente se reduce con un filtro LC. 

Los reguladores de conmutación se pueden comprar como circuitos integrados. El di- 
señador puede seleccionar la frecuencia de conmutación eligiendo los valores de R y C del 
oscilador de frecuencia. Como norma general, para maximizar la eficiencia, el periodo mínimo 
del oscilador debe ser aproximadamente 100 veces más largo que el tiempo de conmutación del 
transistor; por ejemplo, si el tiempo de conmutación de un transistor fuera de 0.5 ps, el periodo 
del oscilador sería de 50 ps, el cual produce la frecuencia máxima del oscilador de 20 kHz. Esta 
limitación se debe a una pérdida por conmutación en el transistor. La pérdida por conmutación 
en el transistor se incrementa con la frecuencia de conmutación, y como resultado la eficiencia 
se reduce. Además, la pérdida en el núcleo de los inductores limita el funcionamiento a alta 
frecuencia. El voltaje de control v, se obtiene comparando el voltaje de salida con su valor de- 
seado. El v, se puede comparar con un voltaje en diente de sierra v, para generar la señal 
de control de PWM para el convertidor de cd. Hay cuatro topologías básicas de los reguladores de 
conmutación [33, 34]: 


Reguladores reductores (buck) 
Reguladores elevadores (boost) 


1. 
2. 
3. Reguladores reductores-elevadores (buck-boost) 
4, 


Reguladores Cúk 
Entrada Troceador Salida 
de cd 
V, à a 
—>| Control 
FIGURA 5.16 


z = Amplificador Referencia — 
Elementos de reguladores en modo de conmutación. o p o 
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Reguladores reductores 


En un regulador reductor el voltaje de salida promedio V,, es menor que el voltaje de entrada 
V,, de ahí el nombre de “reductor”, un regulador muy aceptado [6, 7]. En la figura 5.17a se 
muestra el diagrama del circuito de un regulador reductor que utiliza un BJT de potencia 
y se parece a un convertidor reductor. El transistor Q; actúa como interruptor controlado y el 
diodo D,, es un interruptor no controlado. Funcionan como dos conmutadores unipolares de 
una vía (SPST) bidireccionales. A veces el circuito de la figura 5.17a se representa por dos in- 
terruptores como se muestra en la figura 5.17b. El funcionamiento del circuito se puede dividir 
en dos modos. El modo 1 se inicia cuando el interruptor Q se activa en el instante t = 0. La 
corriente de entrada, la cual sube, fluye a través del inductor filtro L, el capacitor filtro C y el 
resistor de carga R. El modo 2 empieza cuando el transistor Q, se desactiva en el instante 
t = t¡. El diodo de conducción libre D,,, conduce debido a la energía almacenada en el inductor, 
y la corriente a través de éste continúa fluyendo a través de L, C, la carga, y el diodo Dm. La 
corriente del inductor cae hasta que el transistor Q4 se enciende otra vez en el siguiente ciclo. 
Los circuitos equivalentes de los modos de operación se muestran en la figura 5.17c. Las formas 
de onda de los voltajes y corrientes se muestran en la figura 5.17d para un flujo de corriente 
continuo en el inductor L. Se supone que la corriente sube y cae linealmente. En circuitos prác- 
ticos, el interruptor tiene una resistencia finita no lineal. Su efecto suele ser insignificante en 
la mayoría de las aplicaciones. Dependiendo de la frecuencia de conmutación, la inductancia y 
capacitancia del filtro, la corriente del inductor podría ser discontinua. 
El voltaje a través del inductor L es, por lo general, 


Suponiendo que la corriente del inductor sube linealmente de J, a J, en el tiempo t, 


hb- AI 
V,- V, =L2— =L (5.52) 
t t 
o 
A 5.53 
G= (5.53) 
y la corriente del inductor cae linealmente de 1, a J, en el tiempo h, 
Al 
Vos (5.54) 
la 
o 
AIL 
bh = — 5.55 
=, (5.55) 


donde AJ = 1) — I, es la corriente de rizo pico a pico del inductor L. Si igualamos el valor de AI 
en las ecuaciones (5.52) y (5.54) nos da 


(Vo - Vat Vat, 
AI = = 
L L 
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(c) Circuitos equivalentes 


FIGURA 5.17 


Regulador reductor con iz continua. 
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(d) Formas de onda 


Sustituyendo t; = kT y h = (1 — k)T se obtiene el voltaje de salida promedio como 


(5.56) 
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Suponiendo un circuito sin pérdidas, V,J, = Vala = kVsI, y la corriente de entrada promedio 
L = kl, (5.57) 
Corriente de rizo pico a pico del inductor. El periodo de conmutación T se puede 


expresar como 


1 AIL AIL AT LV, 
T= >=t+h= + = 5.58 
fo? V-V Ve V(V-Y,) oe) 


la cual da la corriente de rizo pico a pico como 


Val Vz — Va) 
0) 
ay VAC =) si 


Voltaje de rizo pico a pico del capacitor. Aplicando la ley de la corriente de Kirchhoff 
podemos escribir la corriente del inductor iz, como 


iL =i +i, 


Si suponemos que la corriente de rizo de la carga Ai, es muy pequeña e insignificante, Aiz = Aig. 
La corriente promedio del capacitor, que penetra durante t/2 + t/2 = T/2 es 


AI 
L == 
a 


El voltaje del capacitor se expresa como 


1 
Ve = fidt + vel £ =0) 


y el voltaje de rizo pico a pico del capacitor es 


AV. =v, — v(t = 0) 


TR 
al Al y = AIT AI (5.61) 
0 


É = 
C 4 8C 8fC 
Sustituyendo el valor de A/ de la ecuación (5.59) o (5.60) en la ecuación (5.61) se obtiene 


VA V; => Va) 


AV, = 
SLOP VY. 


(5.62) 


(5.63) 
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Condición para corriente continua del inductor y voltaje continuo del capacitor. Si Zz es 
la corriente promedio del inductor, su corriente de rizo es AJ = 2/7. 
Con las ecuaciones (5.56) y (5.60), obtenemos 


V1 - k)k 2kV, 
= 21, =21, = 
fL R 


la cual da el valor crítico del inductor Le como 


Ci 5.64 
makak (5.64) 


Si V, es el voltaje promedio del capacitor, su voltaje de rizo es AV, = 2V,. Con las ecuaciones 
(5.56) y (5.63) obtenemos 


V(1-k)k 
5 "=2V, = 2kV, 
8LCf 
la cual da el valor crítico del capacitor Ce como 
1-k 
Ce. =C = 7 (5.65) 
16Lf 


El regulador reductor requiere sólo un transistor, es simple y su eficiencia es alta, de más 
de 90%. El inductor L limita la di/dt de la corriente de carga. Sin embargo, la corriente de en- 
trada es discontinua y normalmente se requiere un filtro de entrada de suavización. Proporciona 
un voltaje de salida unipolar y una corriente de salida unidireccional. Requiere un circuito de 
protección en caso de un posible cortocircuito a través de la trayectoria del diodo. 


Ejemplo 5.5 Cómo determinar los valores del filtro LC para el regulador reductor 


El regulador reductor de la figura 5.17a tiene un voltaje de entrada V, = 12 V. El voltaje de salida pro- 
medio requerido es V, = 5 V con R = 500 Q y el voltaje de rizo de salida pico a pico es de 20 mV. La 
frecuencia de conmutación es de 25 kHz. Si la corriente de rizo pico a pico del inductor se limita a 0.8 A, 
determine (a) el ciclo de trabajo k; (b) la inductancia del filtro L; (c) el capacitor C del filtro, y (d) los valores 
críticos de Ly C. 


Solución 
V, = 12 V, AV, = 20 mV, Al — 0.8 A, f = 25 kHz, y V, = 5 V. 


a. Según la ecuación (5.56), Va = kV, y k = V¿/V, = 5/12 = 0.4167 = 41.67%. 


b. Con la ecuación (5.59), 


© 5(12- 5) 
0.8 X 25,000 x 12 


= 145.83 4H 


c. Con la ecuación (5.61), 


0.8 
C= =3 
8 X20 x 10” x 25,000 


= 200 pF 
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(1-k)R  (1-0.4167) x 500 
d. Con la ecuación (5.64) obtenemos L. = = = 5.83mH 
2f 2 x25 x 10° 


1-k _ 1 — 0.4167 
16Lf? 16 X 145.83 x 10% x (25 x 10°)? 


e. Conlaecuaci6n(5.65)obtenemos C, = = 0.4uF 


Reguladores elevadores 


En un regulador elevador [8,9] el voltaje de salida es mayor que el de entrada; de ahi el 
nombre de “elevador”. En la figura 5.18a se muestra un regulador elevador que utiliza un 
MOSFET de potencia. El transistor Mı actúa como un interruptor controlado y el diodo 
D m es un interruptor no controlado. A menudo el circuito de la figura 5.18a se representa 
mediante dos interruptores como se muestra en la figura 5.18b. El funcionamiento del cir- 
cuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza cuando el transistor M4 se activa 
en el tiempo t = 0. La corriente de entrada, la cual sube, fluye a través del inductor L y el 
transistor Q;. El modo 2 comienza cuando el transistor M4 se desactiva en el tiempo t = tı. La 
corriente que fluía a través del transistor ahora fluiría a través de L, C, la carga y el diodo Dm. 
La corriente del inductor cae hasta que el transistor M, se activa otra vez en el siguiente 
ciclo. La energía almacenada en el inductor se transfiere a la carga. Los circuitos equivalentes 
de los modos de funcionamiento se muestran en la figura 5.18c. Las formas de onda de los 
voltajes y corrientes se muestran en la figura 5.18d para corriente continua de la carga, su- 
poniendo que la corriente sube y cae linealmente. 
Suponiendo que la corriente del inductor sube linealmente de J a h en el tiempo t, 


L-I AI 
V, =L2— =L (5.66) 
ti ti 


q === (5.67) 


Al 
V, = V =-L— (5.68) 
b2 
o bien 
AIL 
tj = 5.69 
257, (5.69) 


donde A/ = I, — I, es la corriente de rizo pico a pico del inductor L. Según las ecuaciones (5.66) 
y (5.68), 
Vti _ (Va — Vs) 


Al = = 
L L 


Sustituyendo tı = kT y h = (1 — k)T se obtiene el voltaje de salida promedio, 
T Vs 


(5.70) 
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la cual da 
V, 
(1- k) == 
V, 


a 


Sustituyendo k = t,/T = t,f en la ecuación (5.71) se obtiene 


Va — Vs 


(5.71) 


(5.72) 
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Suponiendo un circuito sin pérdidas, V,J, = Vala = VsI,/(1 — k) y la corriente de entrada 
promedio es 


i= (5.73) 


Corriente de rizo pico a pico del inductor. El periodo de conmutación T se determina con 


ruiz; Pe -AL | AIL __ AILV, za 
ARA uA P 
y ésta da la corriente de rizo pico a pico: 
ay = ives) (5.75) 
SLV, 
o 
Vik 
A == 5.76 
2 (5.76) 


Voltaje de rizo pico a pico del capacitor. Cuando el transistor se enciende, el capacitor 
suministra la corriente de carga durante ¢ = f¡. La corriente promedio del capacitor durante el 
tiempo 4 es Ie = I, y el voltaje pico a pico de rizo del capacitor es 


ie ie 1 f" in 
AV, =v, — v(t =0) -Zf na Ef a= (5.77) 
0 0 


Sustituyendo tı = (Va — V;)/(Vaf) de la ecuación (5.72) da 


AV Lol a A 5.78 
i VEC ( i ) 
oO 
AV — = 5 79 
G FC ( $ ) 


Condición para la corriente continua del inductor y el voltaje continuo del capacitor. Si J; 
es la corriente promedio del inductor, en la condición crítica para conducción continua la 
corriente de rizo del inductor es AI = 217. 

Con las ecuaciones (5.70) y (5.76) obtenemos 


A, za 
fL re, oes’ E E 


lo cual da el valor crítico del inductor Le como 


k(1-k)R 
2f 


L, =L = (5.80) 
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Si V, es el voltaje promedio del capacitor, en la condición crítica para conducción continua el 
voltaje de rizo del capacitor es AV, = 2V,. Con la ecuación (5.79) obtenemos 


la cual da el valor crítico del capacitor Ce como 


k 


Co =C => 


(5.81) 

Un regulador elevador puede elevar el voltaje de salida sin un transformador. Debido 
a su transistor único tiene una alta eficiencia. La corriente de entrada es continua. Sin em- 
bargo, una alta corriente pico tiene que fluir a través del transistor de potencia. El voltaje 
de salida es muy sensible a los cambios del ciclo de trabajo k y podría ser difícil estabilizar 
el regulador. La corriente de salida promedio es menor que la corriente promedio del induc- 
tor por un factor de (1 — k), y una corriente rms mucho más alta fluiría a través del capacitor 
del filtro, y por eso se tendría que utilizar un capacitor y un inductor más grandes que los del 
regulador reductor. 


Ejemplo 5.6 Cómo determinar las corrientes y voltajes en el regulador elevador 


El regulador elevador de la figura 5.18a tiene un voltaje de entrada V, = 5 V. El voltaje de salida promedio 
es V, = 15 V y la corriente de carga promedio es J, = 0.5 A. La frecuencia de conmutación es de 25 kHz. 
Si L = 150 uH y C = 220 pF, determine (a) el ciclo de trabajo k; (b) la corriente de rizo del inductor AJ, 
(c) la corriente pico del inductor J; (d) el voltaje de rizo del capacitor del filtro AV,, y (e) los valores 
críticos de Ly C. 


Solución 

V; = 5 V, V, = 15 V, f = 25 kHz, L = 150 pH, y C = 220 pF. 
a. Con la ecuación (5.70), 15 = 5/(1 — k) ok = 2/3 = 0.6667 = 66.67%. 
b. Con la ecuación (5.75), 


5x (15 - 5) 


AI = - 
25,000 x 150 x 10% x 15 


= 0.89A 


e Con la ecuación (5.73), I; = 0.5/(1 — 0.667) = 1.5 A y la corriente pico del inductor es, 


AI 0.89 
b=L 4 =1.5 + =1.945A 
2 S 2 2 
d. Con la ecuación (5.79), 
0.5 X 0.6667 


= 60.61 mV 


c 


25,000 x 220 x 107% 


5.9.3 
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V 15 
e R= T = 05 = 300 
(1=k)kR (1 — 0.6667) x 0.6667 x 30 
y 2 x25 x10 7 
k 0.6667 
2fR 2 X25 x 10° X30 


f. Con la ecuación (5.80) obtenemos L, = 33 pH 


g. Con la ecuación (5.81) obtenemos C, = = 0.44 uF 


Reguladores reductores-elevadores 


Un regulador reductor-elevador proporciona un voltaje de salida que puede ser menor que 
o mayor que el voltaje de entrada; de ahí el nombre de “reductor-elevador”; la polaridad del 
voltaje de salida es opuesta a la del voltaje de entrada. Este regulador también se conoce como 
regulador inversor. En la figura 5.19a se muestra el circuito de un regulador reductor-elevador. 
El transistor Oy actúa como interruptor controlado y el diodo D, es un interruptor no contro- 
lado. Funcionan como dos interruptores bidireccionales de corriente unipolares de una sola 
vía. El circuito de la figura 5.19a se suele representar por medio de dos interruptores como se 
muestra en la figura 5.19b. 

El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. Durante el modo 1 el tran- 
sistor Q4 se enciende y el diodo Dn se polariza a la inversa. La corriente de entrada, que sube, 
fluye a través del inductor L y el transistor Q;. Durante el modo 2 el transistor Q; se apaga y 
la corriente, que fluía a través del inductor L, ahora fluye a través de L, C, Dm y la carga. La 
energía almacenada en el inductor L se transfiere a la carga y la corriente del inductor cae hasta 
que el transistor Q; se enciende otra vez en el siguiente ciclo. Los circuitos equivalentes de 
los modos se muestran en la figura 5.19c. Las formas de onda de los voltajes y corrientes per- 
manentes del regulador reductor-elevador se muestran en la figura 5.19d para una corriente 
continua de carga. 

Suponiendo que la corriente del inductor sube linealmente de J a Jy en el tiempo t, 


bsi AI 
V, =L% =L (5.82) 
ti ti 
(0) 
AIL 
t4 === 5.83 
Lay (5.83) 


Al 
V, = -L— (5.84) 
ty 
(0) 
b = ZAN 5.85 
2 V, (5.85) 


donde A/ = J, — J, es la corriente de rizo pico a pico del inductor L. Con las ecuaciones (5.82) 
y (5.84), 
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(b) Representación del interruptor 


Modo 1 I, 
Ve 
Din Ree Sn ee 
— V AV. 
yiL i i ¢ 
0 t 
L E Carga ; 
Ñ i 
le . . 
Alo = la La 
0 t 
Modo 2 
(c) Circuitos equivalentes (d) Formas de onda 
FIGURA 5.19 


Regulador reductor-elevador con iz continua. 


= Vti — Vato 


Al 
L L 


Sustituyendo t = kT y b = (1 — k)T, el voltaje de salida promedio es 


Vik 
= —_— 5.86 
Y, = (5.86) 
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Sustituyendo tı = kT y h = (1 — k)T en la ecuación (5.86) obtenemos 


-V 
(1-k) =p (5.87) 


Sustituyendo h = (1 — k)T, y (1 — k) de la ecuación (5.87) en la ecuación (5.86) obtenemos 
Va 


=~ 5.88 
i ( Va E VF ( 
Suponiendo un circuito sin pérdidas, VJ, = —V,l,k(1 — k) y la corriente de entrada promedio J, 
está relacionada con la corriente de salida promedio /, por 
Tk 
I, = 5.89 
=r (5.89) 


Corriente de rizo pico a pico del inductor. El periodo de conmutación T se calcula 
como sigue 


AIL AIL _AIL(V,- V,) 


1 
T===t +h = 5.90 
pos Ve Y vv, ii 
y ésta da la corriente de rizo pico a pico, 
VV 
Al Seo (5.91) 
f (Va ~ Vs) 
o 
Vik 
AI = 5.92 
- (5.92) 
La corriente promedio del inductor esta dada por 
L=1,+1, = ua +1, = la (5.92a) 
Ls a 1—k a 1-k 74a 


Voltaje de rizo pico a pico del capacitor. Cuando el transistor Q4 se enciende, el capaci- 
tor del filtro suministra la corriente de carga durante t = tı. La corriente de descarga promedio 


del capacitor es Ie = —I, y el voltaje de rizo pico a pico del capacitor es 
1 f" 1 f" lti 
AV, = Idt = [, dt = — 5.93 
cof na =Gf na- (593) 


Sustituyendo t4 = V,/[(V, — V;)f] de la ecuación (5.88) se escribe como sigue 


AV, = E 5.94) 
AA E 
(0) 
Lk 
AV, = (5.95) 
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Condición para corriente continua del inductor y voltaje continuo del capacitor. Sii, es la 
corriente promedio del inductor, en la condición crítica para conducción continua, la corriente 
de rizo del inductor es AJ = 2/;. Utilizando las ecuaciones (5.86) y (5.92) obtenemos 


A E 
fL L la (1-K)R 


la cual da el valor crítico del inductor Le como 


pops A 5.96 
E 5 (5.96) 

Si V, es el voltaje promedio del capacitor en la condición crítica para conducción continua, el 
voltaje de rizo del capacitor es AV, = —2V,. Con la ecuación (5.95), obtenemos 

BE 2V, = —21,R 

Cf a a 
la cual da el valor crítico del capacitor Ce como 

k 
C. = C = — 5.97 
¡de (5.97) 


Un regulador reductor-elevador proporciona un voltaje de salida de polaridad inversa sin 
un transformador y es altamente eficiente. En condiciones de falla del transistor, la di/dt de la 
corriente de falla está limitada por el inductor L y será V,/L. La protección contra cortocir- 
cuito a la salida sería fácil de implementar. Sin embargo, la corriente de entrada es discontinua y 
una alta corriente pico fluye a través del transistor Q4. 


Ejemplo 5.7 Cómo determinar las corrientes y el voltaje en el regulador reductor-elevador 


El voltaje de entrada del regulador reductor-elevador de la figura 5.19a es V, = 12 V. El ciclo de trabajo 
es k = 0.25 y la frecuencia de conmutación es de 25 kHz. La inductancia es L = 150 pH y la capacitancia 
del filtro es C = 220 uF. La corriente promedio de carga es J, = 1.25 A. Determine (a) el voltaje de sa- 
lida promedio, V,; (b) el rizo del voltaje de salida pico a pico, AV,; (c) la corriente de rizo pico a pico del 
inductor, Af; (d) la corriente pico del transistor, J,,, y (e) los valores críticos de L y C. 


Solución 
V, = 12 V, k = 0.25, I, = 1.25 A, f = 25 kHz, L = 150 pH, y C = 220pF. 
a. Con la ecuación (5.86), Va = —12 X 0.25/(1 — 0.25) = —4 V. 
b. Con la ecuación (5.95), el voltaje de rizo pico a pico de salida es 
1.25 x 0.25 


AV. = = 56.8 mV 
25,000 x 220 x 10% 


c. Con la ecuación (5.92), el rizo pico a pico del inductor es 


12 x0.25 
AI = =0.8A 
25,000 x 150 x 107% 


5.9.4 
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d. Con la ecuación (5.89), J; = 1.25 X 0.25/(1 — 0.25) = 0.4167 A. Como J, es el promedio de la 
duración kT, la corriente pico a pico del transistor es 


I, AI _ 04167 08 
Lo A A 


A Y 
i es. 
(1-k)R (1025) x 3.2 
f. Con la ecuación (5.96) obtenemos L. = = 37 = 450u4H. 
of 2 x 25 X 10° 
k 0.25 


g. Con la ecuación (5.97) obtenemos C, = = 1.56pF. 


2fR 2x25 x 10? x 32 


Reguladores Cuk 


La configuración del circuito del regulador Cúk [10] que utiliza un transistor de potencia de 
unión bipolar se muestra en la figura 5.20a. Al igual que el regulador reductor-elevador, el 
regulador Cúk proporciona un voltaje de salida que es menor que o mayor que el voltaje 
de entrada, pero la polaridad del voltaje de salida es opuesta a la del voltaje de entrada. Lleva 
el nombre su inventor [1]. Cuando el voltaje de entrada se activa y el transistor O, se apaga, el 
diodo D,, se polariza en sentido directo y el capacitor C4 se carga por medio de L4, D, y el su- 
ministro de entrada V,. El transistor Q4 actúa como un interruptor controlado y el diodo D, es un 
interruptor no controlado. Funcionan como dos interruptores bidireccionales de corriente 
unipolar de una sola vía. A menudo el circuito de la figura 5.20a se representa por dos interrup- 
tores como se muestra en la figura 5.20b. 

El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos. El modo 1 comienza 
cuando el transistor Q4 se enciende en el tiempo t = 0. La corriente a través del inductor L4 
sube. Al mismo tiempo, el voltaje del capacitor C¡ polariza a la inversa al diodo D, y lo apaga. 
El capacitor Cı descarga su energía en el circuito formado por C4, C, la carga y Lz. El modo 
2 comienza cuando el transistor Q; se apaga en el tiempo t = tı. El capacitor C} se carga con 
el suministro de entrada y la energía almacenada en el inductor L, se transfiere a la carga. El 
diodo D, y el transistor Q4 proporcionan una acción de conmutación sincrónica. El capacitor 
C es el medio de transferencia de energía de la fuente a la carga. Los circuitos equivalentes de 
los modos se muestran en la figura 5.20c y las formas de onda de los voltajes y corrientes per- 
manentes se muestran en la figura 5.20d para una corriente continua de carga. 

Suponiendo que la corriente del inductor L4 sube linealmente de /; ¡1 a [12 en el tiempo t, 


lny- L AL 
= Ty 112: Apra Da 1 (5.98) 
ti t 
o 
ALL, 
t = — 5. 
ar (5.99) 


Ss 


y por el capacitor cargado Cj, la corriente del inductor L; cae linealmente de J; 1, a f, 11 en el 
tiempo b, 


V- Va = -Lı (5.100) 
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L 
(b) Representación del interruptor Tio eves 
an 
Thay 
0 
tho 
limp a+ 
Iapp AF 
Iza 
0 
Va ito 
+ — 
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+ Ly in la c + L, la 
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VA Vdm Carga 0 — 
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o: 
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0 
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ki Ly tri 
0 
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Modo 2 
(c) Circuitos equivalentes 


FIGURA 5.20 
Regulador Cúk. 


(d) Formas de onda 


2 


5.9 Reguladores en modo de conmutación 247 


A 


= 5.101 
BRA (5.101) 


donde V.. es el voltaje promedio del capacitor C4, y Af; = 112 — 1,11. Con las ecuaciones 
(5.98) y (5.100) 


Vit: =(V,=— Vale 
Lı Lı 


Al = 


Sustituyendo t¡ = kT y h = (1 — k)T, el voltaje promedio del capacitor C4 es 


_ Y 
METERS 


Va (5.102) 


Suponiendo que la corriente del inductor del filtro Ly sube linealmente de Ir21 a Izv en el 
tiempo t;, 


l-I AL 
Va EV =L = i (5.103) 
t ti 
o 
ALL 
i= nme (5.104) 
Va + Va 
y la corriente del inductor L, cae linealmente de 1,7, a [71 en el tiempo h. 
AL 
V, = -L,2 (5.105) 
ty 
o 
ALL, 
bh =- 5.106 
2 V, (5.106) 
donde Al), = [122 — Ir21. Con las ecuaciones (5.103) y (5.105), 
At = (Va + Vat _ Vat 
Ly Ly 
Sustituyendo t = kT y h = (1 — k)T, el voltaje promedio del capacitor C4 es 
V, 
Y (5.107) 


Si igualamos la ecuación (5.102) a la ecuación (5.107) podemos calcular el voltaje promedio de 
salida como 


y, =- (5.108) 


la cual da 


k= (5.109) 
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V, 
1- k = — 5.110 
Vv, (5.110) 
Suponiendo un circuito sin pérdidas, VJ, = — Vala = Vslk/(1 — k) y la corriente promedio de 
entrada es, 
i= Kla 5.111 
D T 1-k ( $ ) 


Corrientes de rizo pico a pico de los inductores. El periodo de conmutación T se calcula 
con las ecuaciones (5.99) y (5.101): 


1 ALL ALL -AÁ LV; 
To =p tn =—_ Zi Lie (5.112) 
f V, Vo= Va WV -= Va) 
la cual da la corriente de rizo pico a pico del inductor L; como 
ar Sa) cía 
i UNA 
o 
Vik 
Al, = : 
1 (5.114) 


El periodo de conmutación T también se puede calcular con las ecuaciones (5.104) y (5.106): 


ARES Abily — -ALL Vi 


1 
T=2=4 +h = = 5.115 
fo Va +Va Va Val Vea + Va) an 
y ésta da la corriente de rizo pico a pico del inductor L} como 
Val Va + Va) 
AL = (5.116) 
FLV a 
o 
AL = = (5.117) 


fly fly 


Voltajes de rizo pico a pico de los capacitores. Cuando el transistor Q4 se apaga, el ca- 
pacitor de transferencia de energía C4 se carga con la corriente de entrada durante el tiempo 
t = h. La corriente de carga promedio para C, es Ia = I, y el voltaje de rizo pico a pico del 
capacitor C4 es 


1 f°? i f’ 
AVG = =| Iadt = a Ldt = = (5.118) 
Ci Jo Ci Jo Cy 


La ecuación (5.110) da t = VA(V, — Vf] y la ecuación (5.118) se escribe como 


LV; 
(V; = Va) fC 


AV. = (5.119) 
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L(1 - k) 
AV = FG 


Si suponemos que el rizo de la corriente de carga AJ, es insignificante, Af, 7 = Aí¿7. La corriente 
de carga promedio de C3, que fluye durante el tiempo 7/2, es Ie = AL/4 y el voltaje de rizo pico 
a pico del capacitor C2 es 


(5.120) 


1 T/2 1 DKS, AL 
AVo => Lo dt = dt = 5.121 
c2 al c2 al 4 8fC) ( ) 
0) 
V(1-k kV, 
AV ( ) (5.122) 


GL 8LF 


Condición para corriente continua del inductor y voltaje continuo del capacitor. Si Zz; 
es la corriente promedio del inductor L4, su corriente de rizo es AJ; = 2/1, ¡. Con las ecuaciones 
(5.111) y (5.114), obtenemos 


kV; 2kI, = 2 k ) Vs 


= 21, = 21s = 
fía A Sik 1-k) R 


la cual da el valor crítico del inductor Le como 


(1 — k)?R 
2kf 


La = L = (5.123) 


Si Jz es la corriente promedio del inductor L3, su corriente de rizo es Al, — 21,2. Con las ecua- 
ciones (5.108) y (5.117) obtenemos 


ob oap = 2a 2kVs 
PES pe eR LS RR 


la cual da el valor crítico del inductor L,. como 
(1-k)R 
2f 


Si Va es el voltaje promedio del capacitor, su voltaje de rizo es AV, = 2V,. Utilizando AV. = 2V, 
en la ecuación (5.120), obtenemos 


Lo = L, = (5.124) 


Is(1 - k) 
fC; 


la cual, después de sustituir Z, da el valor crítico del capacitor C,, como 


=2V, =21,R 


Ca = Ci = (5.125) 


2fR 
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Si Vz es el voltaje promedio del capacitor, su voltaje de rizo es AV¿7 = 2V,. Utilizando las ecua- 
ciones (5.108) y (5.122), obtenemos 


kV; 2kV; 


2V, 
8G Lf? 1-k 


la cual, después de sustituir L de la ecuación (5.124) da el valor crítico del capacitor C¿¿ como 


1 
Ca = C = SR (5.126) 


El regulador Cúk se basa en la transferencia de energía del capacitor. Como resultado, 
la corriente de entrada es continua. El circuito sufre pocas pérdidas por conmutación y es al- 
tamente eficiente. Cuando el transistor Q4 se enciende tiene que conducir las corrientes de los 
inductores L¡ y Lo. Por consiguiente, a través del transistor O; fluye una alta corriente pico. 
Como el capacitor proporciona la transferencia de energía, la corriente de rizo del capacitor C4 
también es alta. Este circuito también requiere un capacitor y un inductor adicionales. 

El convertidor Cúk, el cual tiene una característica de reducción-elevación inversora, 
exhibe corrientes terminales de entrada y salida no pulsantes. El convertidor de inductancia 
primaria asimétrico (SEPIC), el cual es un convertidor Cúk no inversor, se puede formar inter- 
cambiando las localizaciones del diodo D,,, y el inductor L, en la figura 5.20a. El SEPIC [35] 
se muestra en la figura 5.21a. El Cúk y el SEPIC también presentan una característica deseable 
de tal modo que la terminal fuente del MOSFET de conmutación se conecta directamente a 
la tierra común. Esto simplifica la construcción del circuito de excitación de compuerta. El 
voltaje de salida tanto del SEPIC como de su inverso es V, = Vsk/(1 — k). El inverso de un 


Ly C Sa 
NH oo 
2 + 


[o O- 0 
(a) SEPIC 
il Ly 
S C 
oe OY) —+ 
+ 
Vs Lı EN, Cy = Vea ER 
0) 
FIGURA 5.21 è è E 


Convertidor SEPIC. (b) Inverso del SEPIC 
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SEPIC se forma intercambiando las ubicaciones de los interruptores y los inductores, como 
se muestra en la figura 5.21b. 


Ejemplo 5.8 Cómo determinar las corrientes y voltajes en el regulador Cúk 


5.9.5 


El voltaje de entrada del convertidor Cúk de la figura 5.20a es V, = 12 V. El ciclo de trabajo 
es k = 0.25 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es Ly = 150 pH y 
su capacitancia es C) = 220 uF. La capacitancia de transferencia de energía es C; = 200 pF 
y la inductancia es L4 = 180 pH. La corriente promedio de carga es J, = 1.25 A. Determine 
(a) el voltaje de salida promedio, V,; (b) la corriente de entrada promedio /,; (c) la corriente de 
rizo pico a pico del inductor L4, A44; (d) el voltaje de rizo pico a pico del capacitor C4, AV4;; 
(e) la corriente de rizo pico a pico del inductor L2, Al»; (£) el voltaje de rizo pico a pico del 
capacitor Cy, AV., y (g) la corriente pico del transistor 1,. 


Solución 
V, = 12 V, k = 0.25, I, = 1.25 A, f = 25 kHz, L4 = 180 pH, C; = 200 pF, Lz = 150 pH, y Cp = 220 pF. 


a. Con la ecuación (5.108), Va = —0.25 Xx 12/(1 — 0.25) = —4 V. 
b. Con la ecuación (5.111), Z, = 1.25 x 0.25/(1 — 0.25) = 0.42 A. 
e. Con la ecuación (5.114), Al; = 12 X 0.25/(25,000 x 180 x 1076) = 0.67 A. 
d. Con la ecuación (5.120), AV, = 0.42 X (1 — 0.25)/(25,000 x 200 x 107%) = 63 mV. 
e. Con la ecuación (5.117), Al, = 0.25 X 12/(25,000 x 150 x 107%) = 0.8 A. 
f. Con la ecuación (5.121), AV,» = 0.8/(8 X 25,000 x 220 x 1076) = 18.18 mV. 
g. El voltaje promedio a través del diodo se calcula como sigue 
Vim = -kVa = —V,k L = V; (5.127) 


Para un circuito sin pérdidas, 1 2V qm = Val, y el valor promedio de la corriente en el inductor L, es 


LY, 
de ee oy 5.128 
La Vim a ( ) 
= 1.25A 


Por consiguiente, la corriente pico del transistor es 


AL AL 0.67 0.8 
L=L +7 tiuta UA 105 + AA 


Limitaciones de la conversión con una sola etapa 


Los cuatro reguladores utilizan sólo un transistor, emplean sólo conversión de una etapa 
y requieren inductores o capacitores para transferir la energía. Debido a la limitación de 
manejo de corriente de un solo transistor, la potencia de salida de estos reguladores es pe- 
queña, típicamente de decenas de watts. A mayor corriente, el tamaño de estos componentes 
se incrementa, con pérdidas incrementadas en los componentes y la eficiencia se reduce. 
Además, no hay aislamiento entre el voltaje de entrada y el voltaje de salida, lo cual es muy 
conveniente en la mayoría de las aplicaciones. Para aplicaciones de alta potencia se utilizan 
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conversiones de múltiples etapas, donde un inversor convierte un voltaje de cd en voltaje 
de ca. Un transformador aísla la salida de ca y luego rectificadores la convierten en cd. Las 
conversiones de múltiples etapas se analizan en la sección 13-4 


Puntos clave de la sección 5.9 


e Un regulador de cd puede producir un voltaje de salida de cd, mayor o menor que el voltaje 
de suministro de cd. Se utilizan filtros LC para reducir la corriente de rizo del voltaje de 
salida. Dependiendo del tipo de regulador, la polaridad del voltaje de salida puede ser opu- 
esta a la del voltaje de entrada. 


COMPARACIÓN DE LOS REGULADORES 


Cuando una corriente fluye a través de un inductor, se establece un campo magnético. Cualquier 
cambio en esta corriente modifica este campo y se induce una fuerza electromotriz, la cual 
actúa en una dirección tal que mantenga el flujo a su densidad original. Este efecto se conoce 
como autoinducción. Un inductor limita la subida y caída de sus corrientes y trata de mantener 
baja la corriente de rizo. 

El interruptor principal Qı no cambia de posición en los reguladores reductores y re- 
ductores-elevadores. El interruptor Q4 se conecta a la línea de suministro de cd. Asimismo, 
la posición del interruptor principal Qı no cambia en los reguladores elevadores y Cúk. El 
interruptor Q4 se conecta entre las dos líneas de suministro. Cuando el interruptor se cierra, 
el suministro se pone en cortocircuito a través de un inductor L, que limita el régimen de subida 
de la corriente de suministro. 

En la sección 5.9 deducimos la ganancia de voltaje de los reguladores con la suposición de 
que no habría resistencias asociadas con los inductores y capacitores. Sin embargo, tales resis- 
tencias, aunque pequeñas, pueden reducir la ganancia de manera significativa [11, 12]. La tabla 
5.1 resume las ganancias de voltaje de los reguladores. La figura 5.22 muestra las comparacio- 
nes de las ganancias de voltaje de diferentes convertidores. La salida del SEPIC es la inversa de 
la del convertidor Cúk y tiene las características del convertidor Cúk. 


TABLA 5.1 Resúmenes de ganancias de regulador [Ref. 11] 


Regulador Ganancia de voltaje, G(k) = V,/Vs con Ganancia de voltaje, G(k) = V,/Vs con valores fini- 
valores insignificantes de ry y rc tos de rz y re 
Reductor k kR 
R +r; 
r 2 
Elevador 1 1 (1 - k)°R 
ak A + + RCI (7) 
[$ =w L (L =k) rc +R 
a k || 1- KÊR 
Reductor-elevador k ( ) 
1-k 1-k 


(1 - KPR +r, + k(1 - pol ron ) 
L rc +R 
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FIGURA 5.22 


Comparación de ganancias de voltaje de convertidores. 


Los inductores y capacitores actúan como elementos de almacenamiento de energía 
en reguladores de modo conmutado y filtros para suavizar los armónicos de la corriente. 
En las ecuaciones (B.17) y (B.18) en el Apéndice B observamos que la pérdida magnética 
se incrementa con el cuadrado de la frecuencia. Por otra parte, una mayor frecuencia reduce 
es el tamaño de los inductores para el mismo valor de corriente de rizo y requerimiento de 
filtrado. El diseño de un convertidor cd-cd requiere un arreglo entre frecuencia de conmu- 
tación, tamaños de inductores, tamaños de capacitores y pérdidas de conmutación. 


5.11 CONVERTIDOR ELEVADOR DE MÚLTIPLES SALIDAS 


El cómputo de alta velocidad de un procesador de señales digitales requiere un alto voltaje 
de alimentación V, para una rápida conmutación. Debido a que el consumo de potencia es 
proporcional al cuadrado de V,, es aconsejable reducir el V, cuando se necesita una menor 
velocidad de cómputo de potencia [8,9]. Se puede utilizar un convertidor elevador para 
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oa 


FIGURA 5.23 


Convertidor elevador con un inductor y salida dual. [Ref. 12, D. Ma]. 


accionar los núcleos de procesadores de alta velocidad con un muy bajo voltaje de alimen- 
tación. En la figura 5.23 se muestra la topología de un convertidor elevador con un inductor 
y salida dual (SIDO). 

Las dos salidas V,, y Voy comparten el inductor L y el interruptor S,. La figura 5.24 
muestra los tiempos del convertidor. Funciona con dos fases complementarias o, y op. 
Durante 6, = 1, Sp se abre y no fluye corriente hacia V,,, mientras que S; se cierra primero. 


— KkiaT <—_—_. kpt 
koa T 


ip 
FIGURA 5.24 


Diagrama de tiempos del convertidor elevador de salida dual. 
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La corriente del inductor I; se incrementa hasta que el tiempo kT expira (determinado por la 
salida de un amplificador de error), donde T es el periodo de conmutación del convertidor. 
Durante el tiempo k,T, S; se abre y S, se cierra para desviar la corriente del inductor hacia 
la salida V,,. Un detector de corriente cero percibe la corriente del inductor, y cuando se 
vuelve cero, el convertidor entra el tiempo k3,7, y Sa se abre otra vez. La corriente del in- 
ductor permanece en cero hasta que q, = 1. Por consiguiente kia, K2a y k3q deben cumplir 
con los siguientes requerimientos 


kia + koa = 0.5 (5.129) 
Kia + Koa + koa =1 (5.130) 


Durante 6, = 1, el controlador multiplexa la corriente del inductor en la salida V,, durante 
b, = 1. Asimismo, el controlador multiplexa la corriente del inductor en la salida V,, du- 
rante d, = 1. El controlador regula de manera alterna las dos salidas. En presencia de k3,¿T 
y k3pT, el convertidor funciona en el modo de conducción discontinua (DCM), y esencial- 
mente aísla el control de las dos salidas de manera que la variación de la carga en una salida 
no afecta a la otra. Por tanto, el problema de regulación cruzada se aligera. Otra ventaja del 
control DCM es la compensación simple del sistema porque sólo hay un polo izquierdo en la 
función de trasferencia de la ganancia de lazo de cada salida [13]. 

Con un control similar de multiplexión del tiempo, el convertidor de salida dual es fácil 
de ampliar para que tenga N salidas como se muestra en la figura 5.25, si se asignan N fases no 
traslapadas a las salidas correspondientes. Si se emplea un control de multiplexión del tiempo 
(TM), todas las salidas comparten un solo controlador. Se emplea rectificación sincrónica 
porque el transistor al reemplazar al diodo se apaga cuando la corriente del inductor tiende 
a ser negativa, y de este modo se eliminan las caídas en el diodo y se mejora la eficiencia. Todos 
los interruptores de potencia y el controlador se pueden fabricar en un microcircuito [14,15] y 
con un solo inductor para todas las salidas se minimizan los componentes externos. 


an Von-1 


| | TT 


FIGURA 5.25 


Topología de un convertidor elevador con N salidas. 
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Puntos clave de la sección 5.11 


e El convertidor elevador se puede ampliar para generar múltiples salidas con un solo in- 
ductor. Con el control de multiplexión de tiempo todas las salidas comparten un solo 
controlador. Todos los interruptores de potencia y el controlador se pueden fabricar en 
un microcircuito y con un solo inductor se minimizan los componentes externos. Este 
convertidor podría hallar aplicaciones como una fuente de potencia para procesadores 
de señales digitales de alta velocidad. 


CONVERTIDOR ELEVADOR ALIMENTADO POR DIODO RECTIFICADOR 


Los diodos rectificadores son los circuitos más comúnmente utilizados en aplicaciones 
donde la entrada es la fuente de ca (por ejemplo, en computadoras, telecomunicaciones, 
lámparas fluorescentes y aire acondicionado). El factor de potencia de los diodos recti- 
ficadores con una carga resistiva puede ser tan alto como 0.9 y con una carga reactiva es 
más bajo. Con la ayuda de una técnica de control moderna, la corriente de entrada de los 
rectificadores puede hacerse senoidal y en fase con el voltaje de entrada, y de este modo se 
tiene un factor de potencia de entrada de aproximadamente la unidad. Un circuito con factor de 
potencia unitario que combina un puente rectificador completo y un convertidor elevador 
se muestra en la figura 5.26a. La corriente de entrada del convertidor se controla para que 
siga la forma de onda totalmente rectificada del voltaje de entrada senoidal mediante con- 
trol PWM [16-23]. Las señales de control de PWM pueden generarse con una técnica de 
histéresis de todo o nada (BBH). Esta técnica, la cual se muestra en la figura 5.26b, tiene la 
ventaja de producir un control instantáneo de la corriente, y el resultado es una rápida res- 
puesta. Sin embargo, la frecuencia de conmutación no es constante y varía a lo largo de un 
amplio rango durante cada medio ciclo del voltaje de entrada de ca. La frecuencia también 
es sensible a los valores de los componentes del circuito. 

La frecuencia de conmutación se puede mantener constante utilizando la corriente de 
referencia Zef y la corriente de retroalimentación I promediada por cada periodo de con- 
mutación. Esto se muestra en la figura 5.26c. La Zef se compara con la Ipp. Si Lef > Ipp, el 
ciclo de trabajo es mayor que 50%. Con Z,ef = If, el ciclo de trabajo es 50%. Con Lef < Ipp, el ciclo 
de trabajo es menor que 50%. Se hace que el error permanezca entre el máximo y el mínimo 
de la forma de onda triangular y la corriente del inductor sigue la onda seno de referencia, 
la cual se sobrepone con una forma de onda triangular. El voltaje de error V, = (Vref — Vo) 
y el voltaje de entrada V;, al convertidor elevador generan la corriente de referencia Zep. 

El convertidor elevador también se puede utilizar para corregir el factor de potencia (PF) 
de diodos rectificadores trifásicos con filtros de salida capacitivos [19,29] como se muestra en 
la figura 5.27. El convertidor elevador se opera en modo de conducción discontinua del modo de 
corriente del inductor para lograr una forma de corriente de entrada senoidal. Este circuito 
utiliza sólo un interruptor activo, sin control activo de la corriente. Las desventajas del con- 
vertidor simple son un voltaje de salida excesivo y la presencia de un quinto armónico en 
la corriente de línea. Esta clase de convertidor se suele utilizar en aplicaciones industriales 
y comerciales que requieren un alto factor de potencia de entrada porque la forma de onda de su 
corriente de entrada sigue automáticamente la forma de onda del voltaje de entrada. Además, 
el circuito es altamente eficiente. 

Sin embargo, si el circuito se implementa con la frecuencia constante convencional, un 
bajo ancho de banda, un control de retroalimentación del voltaje de salida, el cual man- 
tiene el ciclo de trabajo del interruptor constante durante un periodo de línea rectificado, 
la corriente de entrada al rectificador exhibe un armónico de quinto orden relativamente 
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FIGURA 5.26 
Acondicionamiento del factor de potencia de diodos rectificadores. 
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FIGURA 5.27 


Convertidor elevador alimentado por un rectificador trifásico. [ Ref. 29, C.A. Mufioz]. 


grande. Como resultado, a niveles de potencia de más de 5 kW, el armónico de quinto orden 
impone severas compensaciones de diseño, desempeño y costo para satisfacer los niveles 
de corriente armónica máximos admisibles, definidos por el documento IEC555-2 [30]. 
Métodos de control avanzados como el de inyección de armónicos [31] pueden reducir el 
armónico de quinto orden de la corriente de entrada de modo que se amplíe el nivel de po- 
tencia en el cual el contenido armónico de la corriente de entrada sigue cumpliendo con la 
norma IECS555-2. 

La figura 5.28 muestra el diagrama de bloques de la técnica de inyección armónica robusta 
la cual se aborda en las referencias [3-5]. Se inyecta una señal de voltaje que sea proporcional al 
componente de ca invertido de los voltajes de entrada de línea a línea, trifásicos, rectificados en 
el lazo de retroalimentación del voltaje de salida. La señal inyectada hace que varíe el ciclo de 
trabajo del rectificador dentro de un ciclo de línea para reducir el armónico de quinto orden y así 
mejorar el THD de las corrientes de entrada al rectificador. 


Puntos clave de la sección 5.12 


e El rectificador completo se puede combinar con un convertidor elevador para formar 
un circuito de factor de potencia unitario. Al controlar la corriente del inductor eleva- 
dor con la ayuda de una técnica de control de retroalimentación, la corriente de entrada 
del rectificador se puede hacer senoidal y en fase con el voltaje de entrada, de modo 
que se tenga un factor de potencia de entrada aproximadamente unitario. 


MODELOS PROMEDIADOS DE CONVERTIDORES 


Las ecuaciones obtenidas en la sección 5.9 para los voltajes de salida promedio dan la salida de 
estado estable en un ciclo de trabajo k específico. Los convertidores normalmente se ponen a 
funcionar en condiciones de lazo cerrado como se muestra en la figura 5.26a para mantener el 
voltaje de salida en un valor específico, y el ciclo de trabajo se hace variar de forma continua 
para mantener el nivel de salida deseado. Un pequeño cambio del ciclo de trabajo provoca un 
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Rectificador elevador trifásico en modo de conducción discontinua con un método de inyección de 
armónicos [Ref. 31, Y. Jang]. 


pequeño cambio del voltaje de salida. Para analizar y diseñar el circuito de retroalimentación 
se requiere un modelo de señal pequeña de los convertidores. 

El voltaje de salida, la corriente de salida, y la corriente de entrada de un convertidor 
varían con el tiempo. Sus formas de onda dependen del modo de operación. Un modelo promedio 
considera la red que consiste en un interruptor y un diodo como una red de conmutación de 
dos puertos, como se muestra en la figura 5.29a, y utiliza las cantidades promedio para ob- 
tener un modelo de señal pequeña de la red de conmutación. Como resultado, las variables 
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Red de conmutación elevadora de dos puertos. 
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de conmutación y el modelo se vuelven invariables con el tiempo y el procedimiento se 
llama modelo de conmutación promediado. 

El método de promediado de circuitos es sencillo y se puede utilizar para obtener el 
modelo de circuito de señal pequeña (también conocido como de ca) de un convertidor. 
Describiremos los pasos para derivar el modelo de ca del convertidor elevador, el cual se 
utiliza cada vez más en aplicaciones de corrección del factor de potencia de entrada y apli- 
caciones de energía renovable para elevar el voltaje. Los modelos promedio se pueden aplicar 
a otros tipos de convertidores como rectificadores, inversores, convertidores resonantes, y 
rectificadores controlados por fase. 


Paso 1. Identifique las terminales de la red de conmutación de dos puertos como se mues- 
tra en la figura 5.29b [36-38]. 

Paso 2. Seleccione las variables independientes y dependientes. Cuando se enciende el 
interruptor, v e i, no varían y las definiremos como variables independientes. i,(¢) fluye a 
través del interruptor y luego hacia la terminal 3 del puerto 2. v>(t) e 4 (t) dependen de las 
condiciones del circuito. Las variables dependientes v4 e i se vuelven 


v = fi(i1, 02) (5.131) 


b = h(i V2) (5.132) 
Reemplazando la red de conmutación con estas fuentes dependientes se obtiene el 
circuito equivalente que se muestra en la figura 5.30a. 


Paso 3: Trace las formas de onda de las variables dependientes en función de las varia- 
bles independientes. Cuando el interruptor se abre durante t4 = kT, tanto v(t) e iz(f) se 
vuelven cero como se muestra en la figura 5.30b. Cuando el interruptor se cierra du- 
rante t2 = (1 — K)T,, vı(f) es igual a v2(1) e ¿2(£) es igual a ii (f) como se muestra en la figura 
5.30b. Durante el tiempo inactivo, v2(f) sube e ¿¡(1) cae a un régimen que depende de la 
impedancia de la carga (R, L). 

Paso 4: Saque los valores promedio de las variables dependientes a lo largo del periodo 
de conmutación. En vez de promediar las complejas formas de onda que varían con el 
tiempo, simplemente podemos determinar el valor promedio de una variable suponiendo 
que las constantes de tiempo del circuito del convertidor son mucho más grandes que el 
periodo de conmutación T,. El contenido de rizo de las formas de onda v(t) e i(t) puede 
ser insignificante. Es decir, la constante de tiempo RC >> T, y la constante de tiempo 
L/R > T,. Con en estas suposiciones, los valores promediados están dados por 


(v(t) = (1- k) (a(t) T, = k'(vi(t)) T (5.133) 


(WO) L = (1- k) (iA) T = k(u(0)) T (5.134) 
donde k' = 1 — k. Sustituyendo estos valores promedio de gran señal por las variables 
dependientes se obtiene el modelo de conmutación promedio como se muestra en la 
figura 5.30c. 


Paso 5. Considere una pequeña cantidad de perturbación alrededor de los valores pro- 
medio de gran señal. El ciclo de trabajo k es la variable de control. Supongamos que k(t) 
cambia en una pequeña cantidad 8(f) alrededor de la gran señal k y que el voltaje de su- 
ministro de entrada V, también puede cambiar en una pequeña cantidad V,(t). Esto hará 
que las variables dependientes sufran pequeños cambios alrededor de sus valores de gran 
señal y obtendremos las siguientes ecuaciones. 


v(t) = Y, +% (1) 
k(t)=k+6(t) 
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Formas de onda de las fuentes de voltaje y corriente dependientes. 


Al incluir los pequeños cambios de las fuentes dependientes que aparecen en la figura 
5.30b, se dará el modelo completo del circuito del convertidor elevador como se mues- 
tra en la figura 5.31. 
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FIGURA 5.31 


Modelo del circuito del convertidor elevador con una pequeña perturbación alrededor de una gran señal. 


Paso 6: Determine un modelo lineal de señal pequeña. Las fuentes dependientes de gran 
señal de la figura 5.31 tienen términos no lineales que surgen del producto de dos cantida- 
des variables con el tiempo. Podemos simplificarlas expandiendo el punto de operación y 
eliminando los términos de segundo grado que contienen el producto de pequeñas canti- 
dades. La fuente de voltaje dependiente del lado de entrada se puede expandir a 


(k'- 8(t))(V +0) = k(V +(0) - VECA) -HAEE (5.135) 
que se puede aproximar a 
(k' - (09) (V +E) = k'(V +v(0) - vee) (5.136) 
Del mismo modo, la fuente de corriente dependiente del lado de la salida se puede ex- 
pandir a 
(k' - 6(t)) (1 + i(t)) =*(1+1(0) - 180) - KAA) (5.137) 


lo cual se puede aproximar a 
(k'- 8(t))(I + i(t)) = k(1 +10) - r(t) (5.138) 


El primer término en la ecuación (5.136) se debe a la transformación del voltaje de salida en el 
lado de entrada como se describe con la ecuación (5.70). El primer término en la ecuación (5.138) 
se debe a la transformación de la corriente de entrada al lado de la salida como se describe con 
la ecuación (5.73). Es decir, los primeros términos se deben al efecto de transformación de un 
transformador con una relación de vueltas de k':1. Al combinar las ecuaciones (5.136) y (5.137) 
se obtiene el modelo promediado del circuito de ca de pequeña señal y final de cd del convertidor 
elevador como se muestra en la figura 5.32. 

Siguiendo los seis pasos descritos, podríamos obtener los modelos promedio del conver- 
tidor reductor [37,39] y del convertidor reductor-elevador [35,38] como se muestra en la figura 
5.33. La red de conmutación para el SEPIC se muestra en la figura 5.34a y el modelo promedio 
en la 5.34b. Podríamos hacer las siguientes observaciones con base en las derivaciones del mo- 
delo promedio de convertidores. 


e La transformación de voltaje y corriente de pequeña señal de ca y cd entre los lados de 
entrada y salida ocurre de acuerdo con una relación de conversión. 

e La variación del ciclo de trabajo debida a la señal de compuerta de control del interruptor 
introduce variaciones de voltaje y corriente de ca de pequeña señal. 
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Modelo promediado del circuito de ca de pequeña señal y de cd del convertidor elevador. 
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(b) Convertidor reductor-elevador 


FIGURA 5.33 


Modelo promediado del circuito de ca de señal pequeña y de cd de convertidores reductor y reductor-elevador. 


e El interruptor del diodo permite el flujo de corriente mientras el interruptor del transistor 
suele estar apagado. Es decir, o el transistor o el diodo conduce al mismo tiempo. 

e Si se conecta un interruptor a través de las terminales del puerto 1 o del puerto 2, se 
conecta una fuente de voltaje dependiente a través de las terminales. Por ejemplo, tran- 


sistores en los convertidores elevador y reductor-elevador, y diodos en los convertidores 
reductor y reductor-elevador. 


e Si se conecta un interruptor entre las terminales del puerto 1 y el puerto 2, una fuente de 
corriente dependiente se conecta a través de las terminales. Por ejemplo, el transistor 
en el convertidor reductor y los diodos en el convertidor reductor-elevador [35]. 
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e Un pequeño cambio en el ciclo de trabajo provoca un pequeño cambio en el voltaje de 
salida. Se necesita un modelo de señal pequeña de los convertidores para analizar 
y diseñar el circuito de retroalimentación. El voltaje de salida, la corriente de salida y 
la corriente de entrada de un convertidor varían con el tiempo. Sus formas de onda 
dependen del modo de operación. Un método promedio utiliza las cantidades promedio 
para obtener un modelo de señal pequeña de la red de conmutación. En consecuencia, 
las variables de conmutación y el modelo se vuelven invariables con el tiempo y el 
procedimiento se denomina modelo de conmutación promediado. El método de pro- 
mediado de circuitos es sencillo y se puede utilizar para obtener el modelo de circuito de 
señal pequeña (también conocido como de ca) de un convertidor. 


5.14 ANÁLISIS DE ESPACIO DE ESTADOS DE REGULADORES 


Cualquier ecuación diferencial no lineal o lineal de n-ésimo orden en una variable depen- 
diente del tiempo se puede escribir [26] como n ecuaciones diferenciales de primer orden en n 
variables dependientes del tiempo x; a través de x„. Consideremos, por ejemplo, la siguiente 
ecuación de tercer orden: 


y” + ay" + ayy’ + ay = 0 (5.139) 
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donde y” es la primera derivada de y, y' = (d/dt)y. Sea y = xı. Entonces la ecuación (5.139) se 
puede representar por tres ecuaciones 


x =X (5.140) 
Xq" =% (5.141) 
X" = -40% — AX) — 3X3 (5.142) 


En cada caso se deben conocer las n condiciones iniciales antes de que se pueda determinar 
una solución exacta. Para cualquier sistema de n-ésimo orden, un conjunto de n variables in- 
dependientes es necesario y suficiente para describir ese sistema por completo. Estas variables 
X1, X2,»»»,Xn se llaman variables de estado del sistema. Si las condiciones iniciales de un sistema 
lineal se conocen en el tiempo tọ entonces podemos determinar los estados de los sistemas en 
todos los tiempos t > tọ y para un conjunto dado de fuentes de entrada. 

Todas las variables de estado son x con subíndice y todas las fuentes son u con subíndice. 
Consideremos el convertidor reductor básico de la figura 5.17a, el cual se redibujó en la figura 
5.354. La fuente V, de cd se reemplaza con la fuente uz más general. 

Modo 1. El interruptor S; está abierto y el interruptor Sz está cerrado. El circuito equiva- 
lente se muestra en la figura 5.35b. Aplicando la ley del voltaje de Kirchoff (KVL), obtenemos 


ui = Lx +% 


Cy! =x - Re 


(a) Circuito del convertidor 


X1 x4 


(b) Circuito equivalente en el modo 1 (c) Circuito equivalente en el modo 2 


FIGURA 5.35 


Convertidor reductor con variables de estado 
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que se pueden reordenar como sigue 


-1 1 

Xx = > T L” (5.143) 
-1 1 

X,! = q RO? (5.144) 


Estas ecuaciones se pueden escribir en el formato universal: 


x' = Ax + Buy (5.142) 
X 
donde x = vector de estado = ( ) 
X 
-1 
a 
A, = matriz de coeficientes de estado = 1 
C RC 
u = vector de fuente 
T 
B, = matriz de coeficientes de fuente = | L 
0 


Modo 2. El interruptor S; está cerrado y el interruptor 5» está abierto. El circuito equiva- 
lente se muestra en la figura 5.35c. Aplicando la ley del voltaje de Kirchoff, tenemos 


0 = Lx + x 
1 
Cy!’ =x -5 
Y X R2 
que se pueden reordenar como sigue 
S. 
MX = q? (5.146) 
-1 1 
x' = q + RO? (5.147) 


Estas ecuaciones se pueden escribir en el formato universal: 


x' = Ax + Bau; (5.148) 


x. 
donde x = vector de estado = ( a) 
X 


A, = matriz de coeficientes de estado = 


ale 
x 
A 
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uy = vector de fuente = 0 


0 
B, = matriz de coeficientes de fuente = ( a 


En sistemas de retroalimentación el ciclo de trabajo es una función de x y también puede ser 
una función de u. Por consiguiente, la solución total se obtiene promediando el espacio de esta- 
dos, es decir, sumando los términos de cada análisis en el modo lineal conmutado. Utilizando 
el formato universal obtenemos 


A= Ak + Ar(1 - k) (5.149) 
B = Bk + Ba(1 — k) (5.150) 


Sustituyendo 44, Az, By y B2 podemos determinar 


=1 
A a 
A= 5.151 
i (ei 
C RC 
k 
B=| L (5.152) 
0 


que a su vez conduce a las siguientes ecuaciones de estado: 


-1 k 

x = e + g” (5.153) 
-1 

xo! = q + RC” (5.154) 


En la figura 5.36 se muestra un circuito continuo pero no lineal descrito por las ecuaciones 
(5.153) y (5.154). Es un circuito no lineal ya que por lo general k puede ser una función de 
X1, X2 Y Uy. 

El promediado de espacio de estados es una técnica de aproximación que, para frecuen- 
cias de conmutación suficientemente altas, permite un análisis de frecuencia de señal en tiempo 
continuo aparte del análisis de frecuencia de conmutación. Aunque el sistema original es 
lineal en cualquier condición de conmutación dada, el sistema resultante (por ejemplo, el de la 
figura 5.36) no suele ser lineal. Por tanto, se tienen que emplear aproximaciones para obtener 


+ 
ku (C) C= X2 SR 


FIGURA 5.36 


Circuito equivalente continuo del convertidor 
4 reductor con variables de estado. 
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el comportamiento de señal pequeña linealizado antes de que se puedan aplicar otras técnicas 
[27,28], como las transformadas de Laplace y gráficas de Bode. 


Puntos clave de la sección 5.14 


e El promediado de espacio de estados es una técnica aproximada que se puede aplicar 
para describir las relaciones de entrada y salida de un convertidor de conmutación que 
tiene diferentes modos de funcionamiento de conmutación. Aunque el sistema original es 
lineal para cualquier condición de conmutación dada, el sistema resultante por lo general 
es no lineal. En consecuencia, se tienen que emplear aproximaciones de señal pequeña 
para obtener el comportamiento de señal pequeña linealizado antes de que se puedan 
aplicar otras técnicas. 


CONSIDERACIONES DE DISEÑO PARA FILTRO DE ENTRADA Y CONVERTIDORES 


En la ecuación (5.14) observamos que el voltaje de salida contiene armónicos. Se puede conec- 
tar un filtro tipo C, LC o L a la salida para reducir los armónicos de salida [24,25]. Las técnicas 
para diseñar el filtro son similares a las de los ejemplos 3.13 y 3.14. 

En la figura 5.37a se muestra un convertidor con una carga altamente inductiva. El 
rizo de la corriente de la carga es insignificante (AJ = 0). Si la corriente promedio de la 
carga es J,, su corriente pico es J, = I, + AI = [,. La corriente de entrada, la cual es de 
forma pulsante como se muestra en la figura 5.37b, contiene armónicos y se puede expresar en 
una serie de Fourier como 


Ia = 
inn(t) = kl, + a 2 sen 2ntk cos 2n1ft (5.155) 
= 


I 0 
+= X (1 — cos2nwk) sen 2n1f1 


n=1 


El componente fundamental (n = 1) de la corriente armónica generada por el convertidor en el 
lado de entrada está dado por 


I I 
a(t) = = sen 2rk cos 2nft + El — cos 27k) sen 271 ft (5.156) 


En la práctica, por lo común se conecta un filtro de entrada como el de la figura 5.28 para 
filtrar los armónicos generados por el convertidor de la línea de suministro. El circuito equiva- 
lente para las corrientes armónicas generadas por el convertidor se muestra en la figura 5.39, y 
el valor rms del n-ésimo componente armónico en el suministro se puede calcular con 


Troceado ip 
o— o > 
Na th la La Za 
Din 
VA Carga 
= 0 t 
o kT T 
(a) Diagrama del circuito (b) Corriente del troceador 
FIGURA 5.37 


Forma de onda de la corriente de entrada del convertidor. 
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iy Convertidor 
o AMn a ao 
+ Le [ ip vl, 
S 
V, Ce D m E 
(S; 
FIGURA 5.38 
o Convertidor con filtro de entrada 
La 
aaa 
X, = 27nfL, ji 
A Ins Ce © Tnh 
x= 1 FIGURA 5.39 
€ 2mnfC, ae ; > due 
Circuito equivalente para corrientes armónicas. 
1 1 


l L, = I 5.157 
O 1+(2nfPL,C, "1+ (nfify2 ” quan) 


donde f es la frecuencia de troceado y fy = 1/( 21 V L.C.) es la frecuencia resonante del filtro. 
Si (ffo) >> 1, el cual suele ser el caso, la corriente del n-ésimo armónico en el suministro se hace 


2 
Ls = ta( 2) (5.158) 


Una alta frecuencia de troceado reduce los tamaños de los elementos del filtro de entrada, 
aunque las frecuencias de los armónicos generados por el convertidor en la línea de suministro 
también se incrementan; esto puede causar problemas de interferencia con señales de control 
y de comunicación. 

Si la fuente tiene algunas inductancias, L,, y el interruptor del convertidor como el de la 
figura 5.2a se abre, se puede almacenar una cantidad de energía en la inductancia de la fuente. 
Si se intenta abrir el interruptor del convertidor, los dispositivos semiconductores podrían 
dañarse debido a un voltaje inducido a consecuencia de esta energía almacenada. El filtro LC de 
entrada proporciona una fuente de baja impedancia para la acción del convertidor. 


Ejemplo 5.9 Cómo determinar la corriente armónica de entrada de un convertidor de cd 


Un convertidor como el de la figura 5.37a abastece a una carga altamente inductiva. La corriente pro- 
medio de la carga es I, = 100 A y su corriente de rizo se puede considerar insignificante (AJ = 0). Se 
utiliza un filtro sencillo LC de entrada con L, = 0.3 mH y C, = 4500 pF. Si el convertidor funciona a una 
frecuencia de 350 Hz y un ciclo de trabajo de 0.5, determine el valor rms máximo del componente funda- 
mental de la corriente armónica generada por el convertidor en la línea de suministro. 


Solución 
Con J, = 100 A, f = 350 Hz, k = 0.50, Ce = 4500 pF, y Le = 0.3 mH, L,=0.3mH, 
fo = W(27VC_.L,) = 136.98 Hz. La ecuación (5.156) se puede escribir como 


I(t) = A cos 2aft + B; sen 2rft 
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donde A, = (J,/1) sen 2nk y B, = (/,/n) (1 — cos 27k). La magnitud pico de esta corriente se 
calcula con 

21, 
Lp = (At + Bj)!? = pe “(1 — cos 2nk)!? (5.159) 


P T 


El valor rms de esta corriente es 
la 1/2 
Lin = (1 — cos 21rk)"* = 45.02 A 
T 


y ésta alcanza su valor máximo en k = 0.5. El componente fundamental de la corriente armó- 
nica generada por el convertidor en la línea de suministro se calcula con la ecuación (5.157) y 
está dada por 

1 45.02 


L ES — 
 14+(flf)? "1+ (350/136.98) 


= 5.98A 


Si ffo >> 1, la corriente armónica en el suministro es aproximadamente 


2 
Ls = 1( 2) 


Ejemplo 5.10 


En la figura 5.40 se muestra un convertidor reductor. El voltaje de entrada es V, = 110 V, el voltaje 
promedio de la carga es V, = 60 V, y la corriente promedio de la carga es J, = 20 A. La frecuencia de 
troceado es f = 20 kHz. Los rizos pico a pico son 2.5% del voltaje de la carga, 5% de la corriente de la carga, 
y 10% de la corriente del filtro L,. (a) Determine los valores de L,, L, y Ce. Use PSpice (b) para veri- 
ficar los resultados graficando el voltaje v, instantáneo del capacitor y la corriente instantánea i; de 
la carga, y (c) para calcular los coeficientes de Fourier y la corriente de entrada i,. Los parámetros del 
modelo SPICE del transistor son IS = 6.734f, BF = 416.4, BR = 0.7371, CJC = 3.638P, CJE = 4.493P, 
TR = 239.5N, TF = 301.2P, y los del diodo son IS = 2.2E — 15, BV = 1800 V, TT =0. 


Solución 
V, =110V,V, = 60V, I, =20A 
AV, = 0.025 x V, = 0.025 x 60 = 1.5V 


V, 60 
= — =— =3Q 
L; 20 
Con la ecuación (5.56), 
VA 60 
k =— = — = 0.5455 
V; 110 
Le L- iz 
e Qı ANNAN e MNM s s 
Y , 
+ 
V, => 110V Dm Ce F Ye RŠ 
FIGURA 5.40 = 
Convertidor reductor. 0° ° 
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Con la ecuación (5.57), 


I, = kl, = 0.5455 X 20 = 10.91 A 
Al, = 0.05 x I, = 0.05 x 20 = 1A 
AT=01X1=01x20=2A 


a. Con la ecuación (5.59) obtenemos el valor de L,: 


V,(V,- Va) _ 60 X (110 — 60) 


L. = = 681.82 pH 
e ATV, 2 X 20 kHz X 110 " 
Con la ecuación (5.61), obtenemos el valor de C,: 
AI 2 
= 8.33 pF 


C == — 
€ AV. X 8f 1.5 X 8 X 20kHz 


Suponiendo una subida lineal de la corriente iz de la carga durante el tiempo de t = Oat, = kT, 
podemos escribir aproximadamente 


que da el valor aproximado de L: 


kTAV,  kAV, 
“AL Alf 
_ 0.5454 X 1.5 
~ 1X 20kHz 


(5.160) 
= 40.91 pH 


b. k = 0.5455, f = 20 kHz, T = 1/f = 50 ws, y ton = k X T = 27.28 ys. El troceador reductor para 
simulación con PSpice se muestra en la figura 5.41a. El voltaje de control V, se muestra en 
la figura 5.41b. La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


1 v 2 Qı 3 Lo 4 L 
[ o $ NAN MANT 8 
681.82 pH 40.91 pH 
OV 
g R $3 Q 
R 250 Q a 
K; 110V R Dm A C F83 |. 
7 
V,—— 0V 
Ve 
0 e è 
(a) Circuito 
Vg 
20 V 
FIGURA 5.41 
y 2128 p5 50 ps t Troceador reductor para 


(b) Voltaje de control simulación con PSpice. 
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Ejemplo 5.10 Convertidor reductor 

VS £ 0 DC 110V 

VY 1 2 DC ov ; Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
Vg ye 3 PULSE (OV 20V 0 0.1NS 0.1NS 27.28US 50US) 

RB 7 6 250 ; Resistencia de base del transistor 

LE 3 4 681.82UH 

CE 4 0 8.33UF IC=60V ; voltaje inicial 

L 4 8 40.91UH 

R 8 5 3 

VX 5 0 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de la carga 
DM 0 3 DMOD ; Diodo de conducción libre 

.MODEL DMOD D(IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros del modelo de diodo 

Ql 2 6 3 QMOD ; Interruptor BJT 

.MODEL QMOD NPN  (1S=6.734F BF=416.4 BR=.7371 CJC=3.638P 

+ CJE=4.493P TR=239.5N TF=301.2P) ; Parámetros del modelo de BJT 

.TRAN 1US 1.6MS 1.5MS 1US UIC ; Análisis de transitorios 

. PROBE ; Postprocesador grafico 


-options abstol = 1.00n reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITL5=50000 ; convergencia 
. FOUR 20KHZ I (VY) ; Análisis de Fourier 
. END 


Las gráficas obtenidas con PSpice se muestran en la figura 5.42, donde I(VX) = corriente 
de la carga, I(L¿) = corriente Le del inductor, y V(4) = voltaje del capacitor. Con el cursor 
PSpice que aparece en la figura 5.42 se obtiene Va = Ve = 59.462V, AV, = 1.782 V, AI = 2.029 A, 
Al, = 0.3278 A, e Ig = 19.8249 A. Esto comprueba el diseño; sin embargo, Af, resulta mejor de 
lo que se esperaba. 


c. Los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada son 


COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA 1 (VY) 
COMPONENTE DE CD = 1.079535E+01 


ARMÓNICO FRECUENCIA COMPONENTE COMPONENTE PHASE FASE 
NÚM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (DEG) NORNMALIZADA 

(DEG) 
1 2.000E+04 1.251E+01 1.000E+00 -1.195E+01 0.000E+00 
2 4.000E+04 1.769E+00 1.415E-01 7.969E+01 9.163E+01 
3 6.000E+04 3.848E+00 3.076E-01 -3.131E+01 -1.937E+01 
4 8.000E+04 1.686E+00 1.348E-01 5.500E+01 6.695E+01 
5 1.000E+05 1.939E+00 1.551E-01 -5.187E+01 -3.992E+01 
6 1.200E+05 1.577E+00 1.261E-01 3.347E+01 4.542E+01 
7 1.400E+05 1.014E+00 8.107E-02 -7.328E+01 -6.133E+01 
8 1.600E+05 1.435E+00 1.147E-01 1.271E+01 2.466E+01 
9 1.800E+05 4.385E-01 3.506E-02 -9.751E+01 -8.556E+01 


DISTORSIÓN ARMÓNICA TOTAL = 4.401661E+01 POR CIENTO 
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Ejemplo 5.10 Convertidor reductor 


Temperatura 27.0 


80.0 V 


60.0 V 


40.0 V 
20.0 A 


19.6 A 
40.0 A 


00A 
1.50 ms 1.52 ms 1.54 ms 1.56 ms 1.58 ms 1.60 ms 
a I (Le) 


Tiempo 


FIGURA 5.42 


Gráficas obtenidas con PSpice para el ejemplo 5.10. 


Puntos clave de la sección 5.15 


e El diseño de un circuito convertidor cd-cd requiere (1) determinar la topología del con- 
vertidor; (2) determinar el voltaje y corrientes de los dispositivos de conmutación; 
(3) determinar los valores y capacidades de los elementos pasivos como capacitores e 
inductores, y (4) elegir la estrategia de control y el algoritmo de control de compuerta 
para obtener la salida deseada. 


CIRCUITO INTEGRADO EXCITADOR PARA CONVERTIDORES 


Existen numerosos circuitos integrados excitadores de compuerta comercialmente disponibles 
para convertidores de potencia de control de compuerta, los cuales incluyen control de modu- 
lación por ancho de pulso (PWM) [41], control de corrección de factor de potencia (PFC) [40], 
control combinado de PWM y PFC, control de modo de corriente [42], puente excitador, servo 
excitador, excitadores de medio puente, excitador de motor de pasos, y excitador de compuerta 
de tiristor. Estos circuitos integrados se pueden utilizar en aplicaciones como convertidores 
reductores para cargadores de baterías, convertidor dual en directo para excitadores de motor 
de reluctancia conmutado, inversor de puente completo con control de modo de corriente, in- 
versor trifásico para excitadores de motores sin escobillas y de inducción, puente convertidor 
equilibrado para fuentes de potencia, y control PWM sincrónico de fuentes de potencia de 
modo conmutado (SMPs). En la figura 5.43 se muestra el diagrama de bloques de un excitador 
MOS de compuerta VH flotante (MGD) de uso general [40]. 

Los canales lógicos de entrada se controlan con entradas compatibles con TTL/CMOS. 
Los umbrales de transición son diferentes de un dispositivo a otro. Algunos excitadores MOS de 
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FIGURA 5.43 


Diagrama de bloques de un excitador de compuerta MOS, Ref. 40. (Cortesía de International Rectifier, Inc.). 
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compuerta tienen el umbral de transición proporcional a la fuente lógica Vpp (3 a 20 V) y 
acopladores de disparo Schmitt con histéresis igual al 10% de Vpp para aceptar entradas 
con un largo tiempo de subida mientras que otros excitadores MOS de compuerta tienen 
una transición fija de O lógico a 1 lógico de entre 1.5 y 2 V. Algunos excitadores MOS de 
compuerta pueden excitar sólo un dispositivo en el lado de alta potencia, en tanto que otros 
pueden excitar un dispositivo en el lado de alta potencia y otro en el lado de baja potencia. 
Otros más pueden excitar un puente trifásico completo. Cualquier excitador del lado de 
alta potencia también puede excitar un dispositivo en el lado de baja potencia. Los excita- 
dores MOS de compuerta con dos canales de excitación pueden tener comandos de entrada 
duales, y por consiguiente independientes, o un comando de entrada único con excitación 
complementaria y tiempo ocioso predeterminado. 

La etapa de salida del lado de baja potencia se implementa ya sea con dos MOSFETs 
de canal N en configuración de poste de tótem o con una etapa de inversor CMOS de canal N 
y una de canal P. El seguidor de la fuente actúa como una fuente de corriente y como fuente 
común para disipar corriente. La fuente del excitador de baja se conecta de forma indepen- 
diente a la terminal 2 de modo que se pueda hacer una conexión directa con la fuente del dispo- 
sitivo de potencia para el regreso de la corriente de excitación de compuerta. Esto puede evitar 
que algún canal funcione en una situación de bloqueo de voltaje si Vcc tiene un valor menor 
que el especificado (típicamente 8.2 V). 

El canal del lado de alta potencia se integra a una “tina de aislamiento” capaz de flotar 
con respecto a una tierra común (COM). La tina “flota” al potencial de V,, el cual se ha esta- 
blecido por el voltaje aplicado a Vcc (de 15 V) y oscila entre los dos canales o rieles. La carga 
de compuerta para el lado de alta potencia del MOSFET la proporciona el capacitor Cg de 
inicialización, el cual se carga con la fuente de Vcc a través del diodo de inicialización durante el 
tiempo en que el dispositivo está apagado. Dado que el capacitor se carga desde una fuente 
de bajo voltaje, la potencia consumida para excitar la compuerta es pequeña. Por consiguiente 
los transistores controlados por compuerta MOS exhiben una característica de entrada capaci- 
tiva, es decir, el suministro de carga a la compuerta, en vez de ser una corriente continua, puede 
encender el dispositivo. 

En la figura 5.44 se muestra una aplicación típica de un controlador PWM en modo de 
corriente. Sus características incluyen una baja potencia de reserva, inicialización suave, 
detección de corriente pico, bloqueo por bajo voltaje de entrada, desconexión térmica y 
protección contra sobrevoltaje, así como una frecuencia de 100 kHz de alta conmutación. 


RESUMEN 


Se puede utilizar un convertidor de cd como transformador de cd para elevar o reducir un vol- 
taje fijo de cd. El convertidor también se puede utilizar para reguladores de voltaje en modo 
de conmutación y para transferir energía entre dos fuentes de cd. Sin embargo, se generan 
armónicos a la entrada y en el lado de la carga del convertidor, los cuales se pueden reducir 
con filtros de entrada y salida. Un convertidor puede funcionar a una frecuencia fija o varia- 
ble. Un convertidor de frecuencia variable genera armónicos de frecuencias variables y el 
diseño de un filtro se dificulta; por lo común se utiliza un convertidor de frecuencia fija. Para 
reducir los tamaños de los filtros y la corriente de rizo de la carga, la frecuencia de troceado 
debe ser alta. Un método promedio utiliza las cantidades promedio para obtener un modelo de 
pequeña señal de la red de conmutación. Por consiguiente, las variables de conmutación y el 
modelo se vuelven invariables en el tiempo y el procedimiento se llama modelo de conmutación 
promediado. Se puede aplicar la técnica de promedio de espacio de estados para describir las 
relaciones de entrada y salida de un convertidor de conmutación, que tiene diferentes modos 
de operación de conmutación. 
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Aplicación típica de un circuito integrado de control de modelo de corriente para fuente de potencia en modo conmutado, Ref. 42. 
(Cortesía de Siemens Group, Alemania). 
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PREGUNTAS DE REPASO 


5.1 ¿Qué es un troceador de cd, o convertidor cd-cd? 
5.2 ¿Cuál es el principio de funcionamiento de un convertidor reductor? 
5.3 ¿Cuál es el principio de funcionamiento de un convertidor elevador? 
5.4 ¿Qué es el control de modulación de ancho de pulso de un convertidor? 
5.5 ¿Qué es el control de modulación de frecuencia de un convertidor? 
5.6 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de convertidor de frecuencia variable? 
5.7 ¿Cuál es el efecto de la inductancia de la carga en la corriente de rizo? 
5.8 ¿Cuál es el efecto de la frecuencia de troceado en la corriente de rizo de la carga? 
5.9 ¿Cuáles son las restricciones para la transferencia controlable de energía entre dos fuentes de 
voltaje de cd? 
5.10 ¿Cuál es el algoritmo para generar el ciclo de trabajo de un convertidor? 
5.11 ¿Cuál es el índice de modulación para un control de PWM? 
5.12 ¿Qué es un convertidor de primero y segundo cuadrantes? 
5.13 ¿Qué es un convertidor de tercero y cuarto cuadrantes? 
5.14 ¿Qué es un convertidor de cuatro cuadrantes? 
5.15 ¿Cuáles son los parámetros que limitan la frecuencia de un convertidor? 
5.16 ¿Qué es un regulador de modo de conmutación? 
5.17 ¿Cuáles son los cuatro tipos básicos de reguladores de modo de conmutación? 
5.18 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un regulador reductor? 
5.19 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un regulador elevador? 
5.20 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un regulador reductor-elevador? 
5.21 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un regulador Cúk? 
5.22 ¿Con qué ciclo de trabajo se vuelve máxima la corriente de rizo de la carga? 
5.23 ¿Cuáles son los efectos de la frecuencia de troceado en los tamaños de los filtros? 
5.24 ¿Qué es el modo de operación discontinuo de un regulador? 
5.25 ¿Qué es un convertidor elevador de múltiples salidas? 
5.26 ¿Por qué el convertidor elevador de múltiples salidas se debe operar con control de multiplexión 
del tiempo? 
5.27 ¿Por qué el convertidor elevador de múltiples salidas se debe operar en modo discontinuo? 
5.28 ¿Cómo puede hacerse senoidal la corriente de entrada del convertidor alimentado por rectificador, 
y en fase con el voltaje de entrada? 
5.29 ¿Qué es un modelo de conmutación promediado de un convertidor? 
5.30 ¿Cuál es la técnica de promedio de espacio de estados? 


PROBLEMAS 


5.1 El convertidor de la figura 5.2a tiene una carga resistiva R = 20 Q y voltaje de entrada V, = 220 V. 
Cuando el convertidor permanece encendido, su caída de voltaje es Ven = 1.5 V y la frecuencia de 
troceado es f = 10 kHz. Si el ciclo de trabajo es de 80%, determine (a) el voltaje de salida promedio V 4; 
(b) el voltaje rms de salida V,,; (e) la eficiencia del convertidor; (d) la resistencia de entrada efectiva 
Rj, y (e) el valor rms del componente fundamental de los armónicos en el voltaje de salida. 


280 


Capítulo 5 Convertidores CD-CD 


5.2 


5.3 


5.4 


5.5 


5.6 


5.7 


5.8 


5.9 


5.10 


5.11 


5.12 


Un convertidor alimenta una carga RL como se muestra en la figura 5.4 con V, = 220 V, R = 50, 
L = 15.5 mH, f = 5 kHz, R = 0.5 y E = 20 V. Calcule (a) la corriente instantánea minima J; de la 
carga; (b) la corriente instantánea pico Jy de la carga; (c) la corriente de rizo pico a pico máxima en 
la carga; (d) la corriente promedio J, en la carga; (e) la corriente rms J, en la carga; (f) la resistencia 
de entrada R; efectiva, y (g) el valor rms de la corriente [p del convertidor. 

El convertidor de la figura 5.4 tiene una resistencia de carga R = 0.25 Q, un voltaje de entrada 
V, = 220 V y un voltaje de batería E = 10 V. La corriente promedio en la carga es J, = 200 A, y la 
frecuencia de troceado es f = 200 Hz (T = 5 ms). Use el voltaje de salida promedio para calcular el 
valor de la inductancia L de la carga, que limite la corriente de rizo máxima en la carga a 5% de I4. 
El convertidor cd de la figura 5.8a se utiliza para controlar el flujo de potencia de un voltaje de cd, 
V, = 110 V a un voltaje de batería, E = 220 V. La potencia transferida a la batería es de 25 kW. La 
corriente de rizo del inductor es insignificante. Determine (a) el ciclo de trabajo; (b) la resistencia 
efectiva Req de la carga, y (c) La corriente de entrada promedio Z. 

Para el problema 5.4, grafique la corriente instantánea en el inductor y la corriente a través de la 
batería E si el inductor L tiene un valor finito de L = 6.5 mH, f = 250 Hz, y k = 0.5. 

Un convertidor controla la carga RL como se aprecia en la figura 5.4. Si la resistencia de la carga es 
R = 0.2 Q, la inductancia L = 20 mH, el voltaje de suministro V, = 600, el voltaje de la batería E 
= 140 V, y la frecuencia de troceado f = 250 Hz, determine la corriente mínima y máxima en la 
carga, la corriente de rizo pico a pico en la carga, y la corriente promedio en la carga con k = 0.1 a 0.9 
con un incremento de 0.1. 

Determine la corriente de rizo pico a pico máxima del problema 5.6 con las ecuaciones (5.29) y 
(5.30), y compare los resultados. 

El convertidor elevador de la figura 5.9a tiene R = 7.50, L = 6.5 mH, E = 5 V y k = 0.5. Determine 
L, h y AL. Use SPICE para calcular estos valores y grafique la corriente de la carga, del diodo y del 
interruptor. 

El regulador reductor de la figura 5.17a tiene un voltaje de entrada V, = 15 V. El voltaje promedio 
de salida requerido es V, = 6.5 V con I, = 0.5 A y el voltaje de rizo de salida pico a pico es 10 mV. 
La frecuencia de conmutación es 20 kHz. La corriente de rizo pico a pico del inductor está limitada 
a 0.25 A. Determine (a) el ciclo de trabajo k; (b) la inductancia L del filtro; (e) el capacitor C del 
filtro, y (d) los valores críticos de Ly C. 

El regulador elevador de la figura 5.18a tiene un voltaje de entrada V, = 6 V. El voltaje promedio 
de salida es V, = 12 V, y la corriente promedio en la carga es J, = 0.5 A. La frecuencia de conmuta- 
ción es 20 kHz. Si L = 250 pH y C = 440 pF, determine (a) el ciclo de trabajo k; (b) la corriente de 
rizo AJ del inductor; (e) la corriente pico J, del inductor; (d) el voltaje de rizo AV, del capacitor del 
filtro, y (e) los valores críticos de £ y C. 

El regulador reductor-elevador de la figura 5.19a tiene un voltaje de entrada V, = 12 V. El ciclo de 
trabajo es k = 0.6, y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. Para la inductancia es L = 250 pH y 
para la capacitancia del filtro es C = 220 pF. Para la corriente promedio en la carga es I, = 1.2 A. 
Determine (a) el voltaje de salida promedio V,; (b) el voltaje de rizo de salida pico a pico AV,; 
(c) la corriente de rizo pico a pico AJ; (d) la corriente pico del transistor /,, y (e) Los valores críticos 
de L y C. 

El regulador Cúk de la figura 5.20a tiene un voltaje de entrada V, = 15 V. El ciclo de trabajo es 
k = 0.45 y la frecuencia de conmutación es 25 kHz. La inductancia del filtro es Ly = 350 pH y la 
capacitancia del filtro es C} = 220 pF. La capacitancia de transferencia de energía es C4 = 400 pF 
y la inductancia es L4 = 250 pH. La corriente promedio en la carga es I, = 1.2A. Determine (a) el 
voltaje promedio de salida V,; (b) la corriente promedio de entrada J,; (e) la corriente de rizo pico a 
pico del inductor L4, AJ;; (d) el voltaje de rizo pico a pico del capacitor C1, AV q; (e) la corriente de 
rizo pico a pico del inductor L, AL»: (£) el voltaje de rizo pico a pico del capacitor C2, AV «2, y (g) la 
corriente pico Z, del transistor. 


5.13 
5.14 


5.15 


5.16 


5.17 


5.18 


5.19 


5.20 


5.21 
5.22 
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En el problema 5.12 del regulador Cúk, determine los valores críticos de L4, Cj, L2 y C2. 

El convertidor reductor de la figura 5.40 tiene un voltaje de entrada de cd V, = 110 V, un voltaje de 
carga promedio V, = 80 V y una corriente de carga promedio J, = 15 A. La frecuencia de troceado 
es f = 10 kHz. Los rizos pico a pico son 5% del voltaje de carga, 2.5% de la corriente de la carga y 
10% de la corriente L, del filtro. (a) Determine los valores de Le, L y Ce. Use PSpice (b) para verifi- 
car los resultados con una gráfica del voltaje instantáneo del capacitor vç y la corriente instantánea 
de la carga iz, y (c) para calcular los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada i,, use los 
parámetros de modelo SPICE del ejemplo 5.10. 

El convertidor elevador de la figura 5.18a tiene un voltaje de entrada de cd V, = 5 V. La resistencia R 
de la carga es de 120 ©. La inductancia es L = 150 pH y la capacitancia del filtro es C = 220 uF. La 
frecuencia de troceado es f = 20 kHz y el ciclo de trabajo del convertidor es k = 60%. Use PSpice 
(a) para graficar el voltaje de salida vc, la corriente de entrada i, y el voltaje del MOSFET, vry, y 
(b) para calcular los coeficientes de Fourier de la corriente de entrada i,. Los parámetros del mo- 
delo SPICE del MOSFET son L = 2 U, W = 0.3, VTO = 2.831, KP = 20.53U, IS = 194E — 18, 
CGSO = 9.027N, CGDO = 1.679N. 

Un convertidor cd-cd funciona con un ciclo de trabajo de k = 0.4. La resistencia de la carga es 
R = 120 0, la resistencia del inductor es rz = 1 Q, y la resistencia del capacitor del filtro es r, = 0.2 Q. 
Determine la ganancia de voltaje para (a) el convertidor reductor; (b) el convertidor elevador, y 
(c) el convertidor reductor-elevador. 

El ciclo de trabajo estable del convertidor reductor es k = 50% y la potencia de salida es 150 W a 
un voltaje de salida promedio de V,, = 20 V. Si el ciclo de trabajo se cambia en una pequeña canti- 
dad de 6 = +5%, use el método de señal pequeña de la figura 5.33a para determinar porcentaje de 
cambio en la corriente de entrada J, y en el voltaje de salida V,. 

El ciclo de trabajo estable del convertidor elevador es k = 50% y la potencia de salida es 150 W a un 
voltaje de salida promedio de V, = 20 V. Si el ciclo de trabajo cambia en una pequeña cantidad 
de 6 = +5%, use el método de señal pequeña de la figura 5.32 para determinar el porcentaje de 
cambio en el voltaje de entrada V4 y en la corriente de salida J. 

El ciclo de trabajo estable del convertidor reductor-elevador es k = 50% y la potencia de salida es 
150 W a un voltaje de salida promedio V, = 20 V. Si el ciclo de trabajo cambia en una pequeña can- 
tidad de 8 = +5%, use el método de señal pequeña de la figura 5.33b para determinar el porcentaje 
de cambio en el voltaje de entrada V4 y en la corriente de salida J. 

El ciclo de trabajo estable del SEPIC es k = 40% y la potencia de salida es 150 W a un voltaje de 
salida promedio de V, = 20 V. Si el ciclo de trabajo cambia en una pequeña cantidad de 6 = +5%, 
use el método de señal pequeña de la figura 5.34 para determinar el porcentaje de cambio en el 
voltaje de entrada V4 y en la corriente de salida J. 

Grafique la relación de J,,;,/I, de la ecuación (5.159) para k = 0 a 1 con un incremento de 0.1. 

El convertidor de segundo cuadrante de la figura 5.12a tiene V, = 10 V, f = 2 kHz, R = 2.5 0, 
L = 4.5 mH, E = 5 V, y k = 0.5. Determine 4, Ib y Al. 
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CAP 


ÍTULO 6 


Convertidores CD-CA 


Al concluir este capítulo, los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente: 


e Describir las técnicas de conmutación para convertidores cd-ca conocidos como inversores 
y enumerar los tipos de inversores. 
Explicar el principio de funcionamiento de los inversores. 
Enumerar y determinar los parámetros de desempeño de los inversores. 

e Enumerar los diferentes tipos de técnicas de modulación para obtener una forma de onda 
de salida casi senoidal y las técnicas para eliminar determinados armónicos de la salida. 

e Diseñar y analizar inversores. 

e Evaluar el desempeño de los inversores mediante simulaciones con PSpice. 

e Evaluar los efectos de las impedancias de carga en la corriente de carga. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos Significado 
d;p Ancho de pulso y número de pulsos por medio ciclo, respectivamente 
Eds Frecuencia de suministro y de conmutación, respectivamente 
M; As A. Índice de modulación, señal de referencia y señal portadora, respectivamente 
Por Potencia fundamental de salida 
RL Resistencia e inductancia de la carga, respectivamente 
Ts; T Periodo de conmutación y periodo de voltaje de salida, respectivamente 
THD; DF; HF, | Distorsión total armónica, factor de distorsión y factor del n-ésimo armónico, 

respectivamente 

Vo Vol Valor de rms y componente fundamental del voltaje de salida, respectivamente 
Vo; lo Voltaje y corriente de salida instantáneos, respectivamente 


Vs; v(t); is(t) 


Voltaje de suministro de cd, voltaje, y corriente, de suministro instantáneos, 
respectivamente 


Van; Vbni Ven Voltajes instantaneos de salida de fase, respectivamente 
Vab; Ube; Uca Voltajes instantáneos de salida de línea a línea, respectivamente 
Vi; Vp; Vit Voltajes de salida de línea rms, de fase, y componente fundamental de línea, 


respectivamente 
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INTRODUCCIÓN 


Los convertidores cd a ca se conocen como inversores. La función de un inversor es cambiar 
un voltaje de entrada de cd a un voltaje simétrico de salida de ca de magnitud y frecuencia 
deseadas [1]. El voltaje de salida podría ser fijo o variable a una frecuencia fija o variable. 
Se puede obtener un voltaje de salida variable si se varía el voltaje de cd de entrada y se 
mantiene constante la ganancia del inversor. Por otra parte, si el voltaje de entrada de cd 
es fijo y no es controlable, se puede obtener un voltaje de salida variable si se hace que la 
ganancia del inversor varíe, lo que normalmente se consigue mediante el control de modu- 
lación por ancho de pulso (PWM) dentro del inversor. La ganancia del inversor se puede 
definir como la relación del voltaje de salida de ca al voltaje de entrada de cd. 

Las formas de onda del voltaje de salida de los inversores ideales debería ser senoidal. 
Pero las formas de onda de los inversores prácticos no son senoidales y contienen ciertos ar- 
mónicos. Para aplicaciones de baja y mediana frecuencia, se pueden aceptar voltajes de onda 
cuadrada o de onda cuasi cuadrada; para aplicaciones de alta potencia, se requieren formas de 
onda senoidales poco distorsionadas. Con la disponibilidad de dispositivos semiconductores 
de potencia de alta velocidad, el contenido armónico del voltaje de salida se puede minimizar 
o reducir de manera significativa mediante técnicas de conmutación. 

Los inversores se utilizan ampliamente en aplicaciones industriales (por ejemplo, excita- 
dores de motores de ca de velocidad variable, energía renovable [26], transporte, calefacción 
por inducción, fuentes de potencia de reserva, y fuentes de potencia ininterrumpible). La en- 
trada puede ser una batería, una celda de combustible, una celda solar u otra fuente de cd. Las 
salidas monofásicas comunes son (1) 120 V a 60 Hz; (2) 220 V a 50 Hz, y (3) 115 V a 400 Hz. 
Para sistemas trifásicos de alta potencia, las salidas típicas son (1) 220 a 380 V a 50 Hz; (2) 120 
a 208 V a 60 Hz, y (3) 115 a 200 V a 400 Hz. 

Los inversores se pueden clasificar ampliamente en dos tipos: (1) inversores monofasi- 
cos y (2) inversores trifásicos. Cada tipo puede usar dispositivos de encendido y apagado con- 
trolados (por ejemplo, transistores bipolares de unión [BJT], transistores de efecto de campo 
semiconductores de óxido metálico [MOSFET], transistores bipolares de compuerta aislada 
[IGBT], tiristores controlados semiconductores de óxido metálico [MCT], transistores de 
inducción estática [SIT], y tiristores de bloqueo o apagado por compuerta [GTO]. Por lo general 
estos Inversores utilizan señales de control de PWM para producir un voltaje de salida de ca. 
Un inversor se conoce como inversor alimentado por voltaje (VFI) si el voltaje de entrada 
permanece constante; inversor alimentado por corriente (CFI) si la corriente de entrada se 
mantiene constante, e inversor enlazado en cd variable si el voltaje de entrada es controlable. 
Si al voltaje o a la corriente de salida del inversor se le hace pasar a través de cero al crear un 
circuito LC resonante, a este tipo de inversor se le conoce como inversor de pulsos resonante, 
y tiene vastas aplicaciones en electrónica de potencia. El capítulo 7 está dedicado a los inver- 
sores de pulsos resonantes. 


PARÁMETROS DE DESEMPEÑO 


El voltaje de entrada a un inversor es de cd y el voltaje de salida (o corriente) es de ca, como se 
muestra en la figura 6.1a. Idealmente la salida debía ser de ca de onda senoidal pura, pero 
el voltaje de salida de un inversor práctico contiene armónicos o rizos como se muestra en la 
figura 6.1b. El inversor jala corriente de la fuente de entrada de cd sólo cuando el inversor 
conecta la carga a la fuente de suministro y la corriente de entrada no es de cd pura, sino que 
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contiene armónicos como se muestra en la figura 6.1c. Por lo común la calidad de un inversor 
se evalúa en función de los siguientes parámetros de desempeño: 
La potencia de salida está dada por 


Paa = l V, cos 0 (6.1) 
= ER (6.1a) 


donde V, e J, son el voltaje y corriente rms de la carga, 8 es el ángulo de impedancia de la carga 
y R es la resistencia de la carga. 
La potencia de entrada de ca del inversor es 


Ps = IsVs (6.2) 


donde Vs e J; son el voltaje y corriente promedio de entrada. 
El contenido de rizo rms de la corriente de entrada es 


Leve (6.3) 


donde J; e J, son los valores rms y promedio de la corriente de suministro de cd. 
El factor de rizo de la corriente de entrada es 


RF, = — y 
7 (6.4) 
La eficiencia de potencia, la cual es la relación de la potencia de salida a la potencia de entrada, 


dependerá de las pérdidas por conmutación, que a su vez dependen de la frecuencia de conmu- 
tación del inversor. 


T 
2 


V = 2 
(b) Voltaje de salida 


-Valor promedio 


T 


(c) Corriente de entrada 


FIGURA 6.1 


Relaciones de entrada y salida de un convertidor cd-ca. 
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Factor armónico del n-ésimo armónico (HF,). El factor armónico (del n-ésimo 
armónico), que mide la contribución armónica individual, se define como 


Von 
HF, =>  paran> 1 (6.5) 
Va 


donde V,; es el valor rms del componente fundamental y V,, es el valor rms del n-ésimo 
componente armónico. 


Distorsión armónica total (THD). La distorsión armónica total, que mide la cercanía 
en cuanto a forma entre una forma de onda y su componente fundamental, se define como 


1 00 1/2 
THD = ( 5 Vin] (6.6) 


ol \n=2,3,... 


Factor de distorsión (DF). La THD da el contenido armónico total, pero no indica el nivel 
de cada componente armónico. Si se utiliza un filtro a la salida de los inversores, el armónico de 
mayor orden se atenuaría con más eficacia, por lo que es importante conocer tanto la frecuencia 
como la magnitud de cada armónico. El DF indica la cantidad de distorsión armónica que perma- 
nece en una forma de onda particular después de que los armónicos de esa forma de onda se han 
sometido a una atenuación de segundo orden (es decir, divididos entre n?). Entonces, el DF es una 
medida de la eficacia con que se reducen los armónicos indeseables sin tener que especificar los 
valores de un filtro de carga de segundo orden y se define como 


tS CST an 


n=2,3,... n 


El DF de un componente armónico individual (o n-ésimo) se define como 


para n > 1 (6.8) 


Armónico de menor orden (LOH). El LOH es el componente armónico cuya frecuencia 
se aproxima más a la fundamental, y su amplitud es mayor que o igual a 3% del componente 
fundamental. 


Puntos clave de la sección 6.2 


e Los parámetros de desempeño, que miden la calidad del voltaje de salida de un inversor, 
son HF, THD, DF y LOH. 


PRINCIPIO DE FUNCIONAMIENTO 


El principio de los inversores monofásicos [1] se puede explicar con la figura 6.2a. El circuito 
del inversor consta de dos troceadores. Cuando sólo el transistor Q4 se enciende durante un 
tiempo Ty/2, el voltaje instantáneo vy a través de la carga es V,/2. Si sólo el transistor Q% se en- 
ciende durante un tiempo Ty/2, —V,/2 aparece a través de la carga. El circuito lógico se debe 
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Corriente 
fundamental, i,; 


(c) Corriente de carga con una carga altamente inductiva 


FIGURA 6.2 


Inversor monofásico de medio puente. 


diseñar de tal modo que Q; y Q2 no se enciendan al mismo tiempo. La figura 6.2b muestra 
las formas de onda del voltaje de salida y las corrientes en el transistor con una carga resistiva. 
Observemos que el desplazamiento de fase es 6; = 0 para una carga resistiva. Este inversor 
requiere una fuente de cd de tres hilos, y cuando un transistor está apagado su voltaje inverso es 
V, en vez de V;/2. A este inversor se le conoce como inversor de medio puente. 

El voltaje de salida de raíz media cuadrática (rms) se calcula como sigue 


1/2 
2 Ty/2 y? V, 
y= I dt = (6.9) 
0 


T, 4 2 


El voltaje de salida instantáneo se puede expresar en una serie de Fourier como 
do 2 
Ye => + Y (a, cos(not) + b, sen(not)) 
n=1 
A causa de la simetría de cuarto de onda a lo largo del eje x, tanto ag como como a,, son cero. 
Obtenemos b,, como 


1 © ZV, 2V, 
= S ] + f2— = s 
bn il > sen (nwt) d(ot) J > sen(not) d(ot) 7 


0 
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que da el voltaje de salida instantáneo v, como 


has 2V, 
w= Y —sennot 
n=13,5,.. "T 
=0 paran = 2,4,... (6.10) 


donde w = 27fp es la frecuencia del voltaje de salida en radianes por segundo. Debido a la 
simetría de cuarto de onda del voltaje de salida a lo largo del eje x, no hay voltajes armónicos 
pares. Para n = 1, la ecuación (6.10) da el valor rms del componente fundamental como 


2V, 
V20 


Para una carga inductiva, la corriente en la carga no puede cambiar de inmediato con el 
voltaje de salida. Si Q4 se apaga en el tiempo t = Tp/2, la corriente de carga seguiría flu- 
yendo a través de D,, de la carga y de la mitad inferior de la fuente de cd hasta que la corriente 
cayera a cero. Asimismo, cuando O), se apaga en el tiempo t = Tọ, la corriente de carga fluye a 
través de Dj, de la carga y de la mitad superior de la fuente de cd. Cuando los diodos D¡ o D, 
conducen, se retroalimenta energía a la fuente de cd y estos diodos se conocen como diodos de 
retroalimentación. La figura 6.2c muestra la corriente de carga y los intervalos de conducción 
de los dispositivos con una carga puramente inductiva. Observamos que con una carga puramente 
inductiva, un transistor conduce sólo durante Ty/4 (o 90°). Dependiendo del ángulo de impe- 
dancia de la carga, el periodo de conducción de un transistor variaría de 90° a 180°. 

Cualesquier dispositivos de conmutación pueden reemplazar a los transistores. Si t, es el 
tiempo de apagado de un dispositivo, debe haber un tiempo mínimo de retardo t4(= tọ) entre 
el dispositivo saliente y el disparo del siguiente dispositivo entrante. De lo contrario, a tra- 
vés de los dos dispositivos se presentaría una condición de cortocircuito. Por tanto el tiempo 
máximo de conducción de un dispositivo sería t,¢m4x) = To/2 — tg. Todos los dispositivos prácticos 
requieren un determinado tiempo de encendido y apagado. Para un funcionamiento exitoso de 
los inversores, el circuito lógico los debe tener en cuenta. 

Para una carga RL se puede determinar la corriente instantánea de carga ig al dividir el 
voltaje instantáneo de salida entre la impedancia de carga Z = R + jnwL. En consecuencia, 
obtenemos 


Vis = 0.45V, (6.11) 


n=135,... nT V R + (noL)? 


donde 9, = tan !(nwL/R). Si Ip, es la corriente rms fundamental de la carga, la potencia funda- 
mental de salida (con n = 1) es 


sen (nwt — 6,) (6.12) 


Pu = Val cos 04 = AR (6.13) 
2 
2V, 
= R (6.13a) 


Vr VR + (oL? 


Nota: en la mayoría de las aplicaciones (por ejemplo, propulsores de motores eléctricos) 
la potencia de salida debida a la corriente fundamental es por lo general la potencia útil; a su 
vez, la potencia ocasionada por las corrientes armónicas se disipa como calor y eleva la tempe- 
ratura de la carga. 
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Corriente de suministro de cd. Suponiendo un inversor sin pérdidas, la potencia 
promedio absorbida por la carga debe ser igual a la potencia promedio suministrada por la fuente 
de cd. Por consiguiente, podemos escribir 


T T 
[ io a= f Volt) io(t)dt 


donde T es el periodo del voltaje de salida de ca. Para una carga inductiva y una frecuencia de 
conmutación relativamente alta, la corriente i, en la carga es casi senoidal; por consiguiente 
sólo el componente fundamental del voltaje de salida de ca suministra potencia a la carga. 
Puesto que el voltaje de suministro permanece constante v(t) = V, podemos escribir 


T T 
1 
J i(t) dt = v J V2V,1 sen (ot) V2I, sen (wt — 01) dt = TI, 
0 s J0 


donde V, es el voltaje fundamental rms de salida; 
I, es la corriente rms de carga; 
8, es el ángulo de la carga a la frecuencia fundamental. 
Por tanto, la corriente de suministro de cd /, se puede simplificar como 


Vo 
i= a 1, cos( 01) (6.14) 


sS 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta para los dis- 
positivos de conmutación es la siguiente: 


1. Genere una señal de control de compuerta de onda cuadrada v, a una frecuencia de 
salida f, y un ciclo de trabajo de 50%. La señal de control de compuerta v,2 debe ser una 
inversión lógica de Vz1. 

2. La señal vg; controlará al interruptor Q; por medio de un circuito aislador de compuerta, 
y V2 puede controlar a Q, sin ningún circuito aislador. 


Puntos clave de la sección 6.3 


e Se puede obtener un voltaje de salida de ca conectando alternadamente las terminales 
positiva y negativa de la fuente de cd a través de la carga al encender y apagar los disposi- 
tivos de conmutación según corresponda. El componente fundamental rms V,,, del voltaje 
de salida es 0.45 V;. 


e Se requieren diodos de retroalimentación para transferir a la fuente de cd la energía 
almacenada en la inductancia de la carga. 


Ejemplo 6.1 Cómo determinar los parámetros del inversor monofásico de medio puente 


El inversor monofásico de medio puente de la figura 6.2a tiene una carga resistiva R = 2,4 Q y 
el voltaje de entrada de cd es V, = 48 V. Determine (a) el voltaje rms de salida V, a la frecuencia 
fundamental; (b) la potencia de salida P,; (c) las corrientes promedio y pico de cada transistor; 
(d) El voltaje de bloqueo inverso pico Vx de cada transistor; (e) la corriente de suministro 
promedio Z, (f) la THD; (g) el DF, y (h) el HF y el LOH. 
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Solución 
V,=48VWVyR=2.40, 
a. Con la ecuación (6.11), Vj; = 0.45 X 48 = 21.6 V. 
b. Con la ecuación (6.9), V, = V,/2 = 24 V. La potencia de salida es P, V2/R = 247/2.4 = 240 W. 


ce La corriente pico del transistor es J, = 24/2.4 = 10 A. Como cada transistor conduce durante un 
ciclo de trabajo de 50%, la corriente promedio de cada transistor es [y = 0.5 x 10 = 5 A. 


d. El voltaje de bloqueo inverso pico es Vgr = 2 X 24 = 48 V. 


e. La corriente promedio de suministro es J, = P,/Vs = 240/48 = 5 A. 


f. Según la ecuación (6.11), Vo; = 0.45V, y el voltaje rms armónico V; es 


co 1/2 
Va = ( > Vin] = (Vi - V2,)'? = 0.2176V, 
n=3,5,7,... 


Según la ecuación (6.6), THD = (0.2176V,)/(0.45V,) = 48.34%. 


g. Según la ecuación (6.10) podemos determinar Von y luego determinar, 


00 Von 27 1/2 Voz ) ( Vos ) ( Voz j lg 
= = | 4 ho. = 0.024V, 
e n ) | ( 3? 5 Pr 


Según la ecuación (6.7) DF = 0.024V,/(0.45V;) = 5.382% 


h. El LOH es el tercero, V3 = V,1/3. Por la ecuación (6.5), HF; = Vo3/Vo1 = 1/3 = 33.33%, y de 
la ecuación (6.8), DF; = (V,3/3°)/Vo1 = 1/27 = 3.704%. Como V,3/V,1 = 33.33%, que es mayor 
que 3%, LOH = Voz. 


PUENTES INVERSORES MONOFASICOS 


En la figura 6.3a se muestra un puente inversor de fuente de voltaje (VSI) monofásico, el cual 
se compone de cuatro troceadores. Cuando los transistores Q; y Q2 se encienden al mismo 
tiempo, el voltaje de entrada V, aparece a través de la carga. Si los transistores Q3 y Q4 se 
encienden al mismo tiempo, el voltaje a través de la carga se invierte y es —V,. La figura 6.3b 
muestra la forma de onda del voltaje de salida. 

La tabla 6.1 muestra los cinco estados de conmutación. Los transistores Qı y Q4 de 
la figura 6.3a actúan como los dispositivos de conmutación S41 y S4, respectivamente. Si dos 
interruptores: uno superior y el otro inferior conducen al mismo tiempo de tal modo que el 
voltaje de salida sea +V,, el estado de conmutación es 1, en tanto que si estos interruptores 
están cerrados al mismo tiempo, el estado de interruptor es 0. 

El voltaje rms de salida se calcula como sigue 


2 1/2 1/2 
V= GS v? ar) =V, (6.15) 


La ecuación (6.10) se puede ampliar para expresar el voltaje instantáneo de salida en una serie 
de Fourier como 


4V, 
Vo = y — sen nwt (6.16) 
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+ > Corriente 
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(c) Corriente de carga con una carga altamente inductiva 


FIGURA 6.3 


Inversor monofasico de puente completo. 


TABLA 6.1 Estados de conmutación para un inversor monofásico fuente-voltaje de puente completo 


Estado Estado de Componentes 

Estado núm. conmutación* Vie Ubo Uco que conducen 
S1 y Sz abiertos, Sa y S3 están cerrados 1 10 Vs/2 —Vy/2 Vs SiySsii,>0 

Dı y Dz si lo <0 

Sa y S3 abiertos, $1 y S2 están cerrados 2 01 —Vg/2 Vs/2 -V5 Day D3sii,>0 
Say S3 sii, <0 

S1 y S3 abiertos, S4 y S2 están cerrados 3 11 Vg/2 Vg/2 0 SiyD3sii,>0 
Dı y S3 si lo <0 

S1 y S2 abiertos, S4 y S3 están cerrados 4 00 —Vs/2 —Vg/2 0 Day S2sii,>0 
Sa y D2 Stig <0 

S1, S2, S3 y S4 están cerrados todos 5 off —Vs/2 Vs/2 -Vs Day D3 sii, > 0 

Vs/2 -Vy/2 Vs Dıy Dzsiip <0 


*1 Si un interruptor superior está abierto y 0 si un interruptor inferior está cerrado. 


y con n = 1, la ecuación (6.16) da el valor rms del componente fundamental como 


4V, 
Vo = == = 0.901, 
Via (6.17) 


Utilizando la ecuación (6.12) la corriente instantánea 6 ig de carga para una carga RL es 
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Es AV, 
c= Y 5 sen(not — 0,,) (6.18) 
n=1,3,5,... nit R2 + ( noL) 2 


donde 0, = tan”! (nwL/R). 

Cuando los diodos D4 y Dz conducen, la energía se retroalimenta a la fuente de cd por lo 
que se conocen como diodos de retroalimentación. La figura 6.3c muestra la forma de onda de 
la corriente de carga para una carga inductiva. 


Corriente de suministro de cd. Sin tener en cuenta las pérdidas, el balance instantáneo 
de potencia da, 


V(t) i(t) = vo) to (1) 


Para una carga inductiva y frecuencias de conmutación relativamente altas, se puede suponer que 
la corriente i, en la carga y el voltaje de salida son senoidales. Como el voltaje de suministro de cd 
permanece constante v,(t) = V,, obtenemos 


1 
i(t) = ña V2V,, sen (œt) V2I, sen (wt — 01) 


que se puede simplificar para determinar la corriente de suministro de cd como 


vo V 
i,(t) = a cos(01) Eo cos(2t — 01) (6.19) 


donde V, es el voltaje fundamental rms de salida; 


I, es la corriente rms en la carga; 
6, es la impedancia de la carga a la frecuencia fundamental. 


La ecuación (6.19) indica la presencia de un armónico de segundo orden del mismo 
orden de magnitud que la corriente cd de suministro. Este armónico se inyecta de vuelta a 
la fuente de voltaje de cd. Por consiguiente, el diseño debe considerar esto para garantizar 
un voltaje de enlace de cd casi constante. Normalmente se conecta un capacitor grande a 
través de la fuente de voltaje de cd, pero es costoso y demanda espacio; ambas característi- 
cas son indeseables, sobre todo en fuentes de mediana y alta potencia. 


Ejemplo 6.2 Cómo determinar los parámetros del puente inversor monofásico completo 


Repita el ejemplo 6.1 para el puente inversor monofásico de la figura 6.3a. 


Solución 
V, =48VWVyR=2.40, 
a. Dela ecuación (6.17), V; = 0.90 X 48 = 43.2 V. 
b. De la ecuación (6.15), V, = V, = 48 V. La potencia de salida es P, V2/R = 482/2.4 = 960 W. 


c. La corriente pico en el transistor es J, = 48/2.4 = 20 A. Como cada transistor conduce durante 
un ciclo de trabajo de 50%, la corriente promedio de cada transistor es Jg = 0.5 X 20 = 10 A. 


d. El voltaje de bloqueo inverso pico es Vgr = 48 V. 


e. La corriente de suministro promedio es Iş = P,/Vs = 960/48 = 20 A. 
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f. Dela ecuación (6.17), Vj, = 0.9V,. El voltaje rms armónico V} es 


12 

v= $ Va) = (V8 - Va)" = 043591, 
n=3,5,7,... 

De la ecuación (6.6), THD = 0.4359V,/0.9V,) = 48.43%. 


oo y \2712 
g | Y (“) | = 0.048V, 


n=3,5,7,...\ 0 


De la ecuación (6.7), DF = 0.048V,/(0.9V,) = 5.333%. 


h. El LOH es el tercero, V3 = V1/3. Según la ecuación (6.5), HF3 = Vo3/Vo1 = 1/3 = 33.33% y de 
la ecuación (6.8), DF; = (V,3/32)/Vo1 = 1/27 = 3.704%. 


Nota: el voltaje de bloqueo inverso pico de cada transistor y la calidad del voltaje de 
salida para los puentes inversores medio y completo son iguales. Sin embargo, la potencia 
de salida de los puentes inversores completos es cuatro veces mas alta y el componente funda- 
mental es dos veces el de los puentes inversores medios. 


Ejemplo 6.3 Cómo determinar el voltaje y corriente de salida de un puente inversor 
monofásico completo con una carga RLC 


El puente inversor de la figura 6.3a tiene una carga RLC con R = 100, L = 31.5 mH, y C = 112 pF. 
La frecuencia del inversor es fọ = 60 Hz y el voltaje de entrada de cd es V, = 220 V. (a) Exprese la corriente 
instantánea en la carga en una serie de Fourier. Calcule (b) la corriente rms de carga /,; a la frecuencia fun- 
damental; (c) la THD de la corriente de carga; (d) la potencia absorbida por la carga P, y la potencia 
fundamental Po;; (e) la corriente promedio 7, de la fuente de cd, y (£) las corrientes rms y pico de cada 
transistor. (g) Trace la forma de onda de la corriente fundamental en la carga y muestre los intervalos 
de conducción de los transistores y los diodos. Calcule el tiempo de conducción de (h) los transistores; 
(i) los diodos, y (j) el ángulo efectivo 8 de la carga. 


Solución 


V, = 220 V, fo = 60 Hz, R = 10 Q, L = 31.5 mH, C = 112 pF, y w = 27 X 60 = 377 rad/s. La reactancia 
inductiva del n-ésimo voltaje armónico es 


X, = j,wL =j2nw X 60 X 31.5 X 10° = ¡11.87 Q 


La reactancia capacitiva del n-ésimo voltaje armónico es 


a 710° _ —j23.68 é 
noC 2nm X 60 X 112 n 


La impedancia del n-ésimo voltaje armónico es 


Al 2 
|Z, Je (nox z) = [10? + (11.877 — 23.68/n)?]"? 
Now 


y el ángulo de impedancia de carga del n-ésimo voltaje armónico es 


11.87n — 23.68 2.368 
0, = tan! n 10 Be tan (1187 — — 
n 


a. 


Cc. 
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De la ecuación (6.16), el voltaje instantáneo de salida se puede expresar como 


v,(t) = 280.1 sen(377t) + 93.4 sen(3 X 377t) + 56.02 sen (5 X 3771) 
+ 40.02 sen (7 X 3771) + 31.12 sen(9 X 3771) + -** 


Dividiendo el voltaje de salida entre la impedancia de carga y considerando el retardo apro- 
piado debido a los ángulos de impedancia de la carga, podemos obtener la corriente instantánea 
en la carga como 


i(t) = 18.1 sen (377t + 49.729) + 3.17 sen(3 X 377t — 70.17%) 
+sen(5 X 377t — 79.63%) + 0.5 sen(7 X 377t — 82.85”) 
+ 0.3sen(9 X 3771 — 84.52%) + --- 


La corriente fundamental pico en la carga es f,¡ = 18.1 A. La corriente rms en la carga a la 
frecuencia fundamental es J,, = 18.1/V2 = 12.8A. 


Considerando hasta el noveno armónico, la corriente pico en la carga es, 


In = (18.2 + 3.177 + 1.0? + 0.52 + 0.3272 = 1841 A 


La corriente rms armónica en la carga es 


B - Ba)  V184P - 18.2 
I, = ( os = 2.3789 A 
V2 V2 


Utilizando la ecuación (6.6), la THD de la corriente en la carga es 


Tap = m= tm)" E 1| = 18.50% 
ASES o 


La corriente rms en la carga es I, = I,/V2 = 18.41/V2 = 13.02 A, y la potencia en la carga 
es P, = 13.02? x 10 = 1695 W. Si aplicamos la ecuación (6.13) la potencia fundamental de salida es 


Pa = ÉR = 12.8 x 10 = 1638.4W 


La corriente promedio de suministro es J, = P¿/V, = 1695/220 = 7.7 A. 


La corriente pico en el transistor es J, = Im = 18.41 A. La corriente rms máxima permisible de 
cada transistor es lo(máx) = [,/V2 = 1/2 = 18.41/2 = 9.2A. 


La forma de onda de la corriente fundamental en la carga, i(t) se muestra en la figura 6.4. 


Según la figura 6.4, el tiempo de conducción de cada transistor se determina de forma aproxi- 
mada con wto = 180 — 49.72 = 130.28” o ty = 130.28 X 11/(180 X 377) = 6031 ys. 


El tiempo de conducción de cada diodo es aproximadamente 


ta = (180 — 130.28) x = 2302 ys 


E A 
180 x 377 


El ángulo efectivo de la carga se determina con 


Vl, cos 6 = P, o 220 X 13.02 X cos 0 = 1695 


que da 0 = 53.73". 
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i(t) 


Corriente 


Y fundamental, i; 
N 


8.333 ms 


0 t 
e 16.667 ms 
1.8638 ms 
-10 tq = 2.639 ms 
=15 
=20 Q, encendido D; 
ido < >< >| 
—25 encendido Q, encendido D, 
encendido! 


FIGURA 6.4 


Formas de onda del ejemplo 6.3 


Notas: 


1. 


Para calcular los valores exactos de la corriente pico, el tiempo de conducción de los tran- 
sistores y de los diodos, se debe trazar la gráfica de la corriente instantánea de carga i,(f) 
como se muestra en la figura 6.4. El tiempo de conducción de un transistor debe satisfacer 
la condición ¿¿(t = tọ) = 0, y una gráfica de i(t) trazada por un programa de computadora da 
Ip = 21.14 A, tọ = 5694 ys, y tg = 26.39 ps. 

Este ejemplo se puede repetir para evaluar el desempeño de un inversor con carga R, RL o 
RLC con un cambio apropiado de la impedancia de carga Zz y el ángulo de carga 0,,. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta para los 


dispositivos de conmutación es como sigue: 


1. 


2. 


Genera dos señales de control de compuerta de onda cuadrada Vz1 y Vg2 a una frecuencia 
de salida a un ciclo de trabajo de 50%. Las señales de control de compuerta v,3 y V 

oy J p g3 Y Vga 
deben ser la inversión lógica de v Vo2, respectivamente. 

8 g1 Y Ug2, resp 

Las señales v, y Vg3 controlan Q4 y Q3, respectivamente, a través de circuitos de aislamiento 
de compuerta. Las señales v2 y Vg4 pueden controlar O) y Q4 respectivamente, sin 
circuitos de aislamiento. 


Puntos clave de la sección 6.4 


El puente inversor completo requiere cuatro dispositivos de conmutación y cuatro dio- 
dos. El voltaje de salida cambia entre +V; y —V,. El componente fundamental rms del 
voltaje de salida es 0.9V,. 


El diseño de un inversor requiere determinar las corrientes promedio, rms y pico de los 
dispositivos de conmutación y de los diodos. 


6.5 
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INVERSORES TRIFÁSICOS 


Normalmente los inversores trifásicos se utilizan en aplicaciones de alta potencia. Se pue- 
den conectar tres puentes inversores monofásicos medios (o completos) en paralelo como 
se muestra en la figura 6.5a, para formar la configuración de un inversor trifásico. Las 


-V + 
0 0 A 
oa 
ee + + 
Inversor 
1 VAD Van 
—— = OD — 
B 
> b 
AH + +r e 
Inversor 
2 VBE Von 
7 = E — 
J 
C 
> oc 
+ +7 
Inversor 
3 VCF Ven 
_ F = 
re on 
(a) Esquema 
+ + + 57 — F 
Dı Di Ds Os Qı 
D , 
dE | Qı lo, lo. 2 J | 
VA =i 
2 Tai 7 
+ M NANA M $D 
T V d 0 A B e E 
Ce 2.) _6 F 
+ 
V, LES 07 05 Q4 
2 T D, De D, De Dy 
= | Q4 € € 
hd 0 nd o 
a 
Carga 
conectada en Y 
R 
(b) Diagrama del circuito 
FIGURA 6.5 


Inversor trifásico formado por tres inversores monofásicos. 
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señales de control de compuerta de los inversores monofásicos se deben adelantar o atra- 
sar 120° entre sí para obtener voltajes trifásicos balanceados (fundamentales). Los devana- 
dos primarios del transformador deben estar aislados entre sí, en tanto que los secundarios 
se pueden conectar en Y o en delta. Por lo común el secundario del transformador se conecta en 
delta para eliminar los armónicos múltiplos impares del tercer armónico (n = 3, 6, 9,...) que 
aparecen en los voltajes de salida y la configuración del circuito se muestra en la figura 6.5b. 
Esta configuración requiere tres transformadores monofásicos, 12 transistores y 12 diodos. 
Si las magnitudes y fases de los voltajes de salida de los inversores monofásicos no están 
perfectamente balanceadas, los voltajes trifásicos de salida se desbalancean. 

Se puede obtener una salida trifásica con una configuración de seis transistores y seis dio- 
dos como se muestra en la figura 6.6a. Se pueden aplicar dos tipos de señales de control a los 
transistores: conducción durante 180% o conducción durante 120°. La conducción durante 180° 
utiliza mejor los interruptores y es el método preferido. 

Esta topología de circuito se conoce como puente inversor trifásico y se utiliza en muchas 
aplicaciones, incluyendo los sistemas de energía renovable como se muestra en la figura 6.6c. 
El rectificador convierte el voltaje de ca del generador eólico en un voltaje de cd y el inversor 
de fuente de voltaje (VSI) convierte el voltaje de cd en un voltaje trifásico de ca para ajustarse 
al voltaje y frecuencia de rejilla de ca. 


Conducción de 180 grados 


Cada transistor conduce durante 180°. Tres transistores siempre permanecen encendidos. Cuando 
el transistor Q; se enciende, la terminal a se conecta a la terminal positiva del voltaje de 
entrada de cd. Cuando el transistor Q4 se enciende, la terminal a se conduce a la terminal 
negativa de la fuente de cd. Hay seis modos de funcionamiento en un ciclo y la duración 
de cada uno es de 60”. Los transistores se numeran en el orden de sus señales de control de com- 
puerta (es decir, 123, 234, 345, 456, 561 y 612). Las señales de control de compuerta que se 
muestran en la figura 6.6b están desplazadas 60° entre sí, para obtener voltajes (fundamen- 
tales) trifásicos balanceados. 

La carga se puede conectar en Y o en delta como se muestra en la figura 6.7. Los inte- 
rruptores de cualquier rama del inversor (S1 y S4, S3 y S6 0 S5 y S2) no se pueden encender 
al mismo tiempo porque se produciría un cortocircuito a través de la fuente de voltaje de 
enlace de cd. Asimismo, para evitar estados indefinidos y por consiguiente voltajes de línea 
de salida de ca indefinidos, los interruptores de cualquier rama del inversor no se pueden 
apagar al mismo tiempo; esto puede dar lugar a voltajes que dependen de la polaridad de la 
corriente de línea respectiva. 

La tabla 6.2 muestra ocho estados de conmutación válidos. Los transistores O; y Q6 
que aparecen en la figura 6.5a actúan como los dispositivos de conmutación S1 y S6, respectiva- 
mente. Si dos interruptores: uno superior y otro inferior, conducen al mismo tiempo de modo 
que el voltaje de salida es +V,, el estado de conmutación es 1, en tanto que si estos interruptores 
están apagados al mismo tiempo, el estado de conmutación es 0. Los estados 1 a 6 produ- 
cen voltajes de salida no cero. Los estados 1 a 6 producen voltajes de salida de no cero. Los 
estados 7 y 8 producen voltajes de línea cero y las corrientes de línea circulan libremente 
a través de los diodos de circulación libre superiores o inferiores. Para generar una forma 
de onda de voltaje dada, el inversor cambia de un estado a otro. De este modo, los voltajes de 
línea de salida de ca resultantes se componen de valores discretos de voltaje de V,, 0 y —V,. 
Para generar la forma de onda dada, la selección de los estados se suele hacer mediante una 
técnica de modulación que debe asegurar que se utilicen solamente los estados válidos. 


6.5 


Inversores trifásicos 


(a) Circuito 
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(b) Formas de onda durante conducción de 180° 
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(c) Generador edlico conectado a la rejilla de ca a través de un rectificador y un inversor 


FIGURA 6.6 


Puente inversor trifásico. 
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R R 
R 
bo AWW 
FIGURA 6.7 co co 
Carga conectada en delta y en Y. (a) Conectada en delta (b) Conectada en Y 


Para una carga conectada en delta, las corrientes de fase se pueden obtener directa- 
mente con los voltajes de linea a linea pues una vez que se determinan las corrientes de fase 
se pueden determinar las de linea. Para una carga conectada en Y se deben determinar los 
voltajes de linea a neutro para determinar las corrientes de línea (o fase). Hay tres modos de 
funcionamiento en un medio ciclo y para una carga conectada en Y los circuitos equivalentes 
se muestran en la figura 6.8a. 

Durante el modo 1 para 0 = wt = 7/3, los transistores Q1, Q5 y Qe conducen 


Tre 
_\% a 
1 Ra 3R 
2 HR W 
Van Ven p) 3 
: -2V, 
Ubn = —iR = 3 


TABLA 6.2 Estados de conmutación de un inversor trifásico de fuente de voltaje 


Estado Estado núm. Estados de Vector espacial 
conmutación Vab Ube Uca 
S1, S2 y S6 están abiertos y 1 100 Vs 0 -Vs Vi =1 + j0.577 = 2//3 230° 


Sa, Ss y S3 están cerrados 


S2, S3 y Sı están abiertos y 2 ae 0 Vs =Vs V2 = j1.155 = 2/43 290° 
Ss, S6 y S4 están cerrados 
Sa, Say Sp están abiertos y 3 010 Vs Vs 0 V3 = -1 + j0.577 = 2//3 4150 
S6, S1 y S5 están cerrados 
Sa, S5 y S están abiertos y i E -Vs 0 Vs Vg =-1- j0.577 = 2/\3 2210" 
S1, S2 y Sg están cerrados 
Ss, S6 y S4 están abiertos y 5 001 0 -Vs Vs V; = -j1.155 = 2/43 4270 
S2, S3 y S4 están cerrados 
S6, 51 y Ss están abiertos y 6 101 Vs -Vs 0 Ve = 1 - j0.577 =2//3 2330° 
S3, S4 y S2 están cerrados 
S1, S3 y Ss están abiertos y 7 111 0 0 0 Vv, = 0 
S4, S6 y S estan cerrados 
8 000 0 0 0 VW =0 


Sa, S6 y S2 están abiertos y 
S1, 53 y S5 están cerrados 
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(b) Voltajes de fase para conducción de 180° 
FIGURA 6.8 


Circuitos equivalentes con una carga resistiva conectada en Y. 


Durante el modo 2 para 1/3 = wt < 27/3, los transistores Q1, Q2 y Of conducen 


R 3R 
Reg = R + 2 = 2 
l Vs _2V, 
h = = 
2 Reg 3R 
. 2V; 
Van = bR = 3 
-bR =V, 
Vpn = Ven 2 = 3 
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Van = Vpn = => 


Los voltajes de línea a neutro se muestran en la figura 6.8b. El voltaje instantáneo de línea a 
línea vap de la figura 6.6b se puede expresar en una serie de Fourier, 
do E 
Vab = > + Y (a, cos(not) + b, sen(not)) 


n=1 


Por la simetría de cuarto de onda a lo largo del eje x, ay y a, son cero. Suponiendo simetría a lo 
largo del eje y en wt = 7/6, podemos escribir b„ como 


1 —11/6 57/6 AV. 
A n n 
b, = p - V, sen (not) ator) + f V; sen(not) aos) = sen( =) sen =) 
T LJ -57/6 1/6 nT 2 3 


la cual, reconociendo que la fase de vap está desplazada por 7/6 y que los armónicos pares son 
cero, da el voltaje instantáneo de línea a linea va, (para una carga conectada en Y) como 


2 AV; nt nt T 
v= > ma sen( > ) sen z sen n( or + =) (6.20a) 


n=1,3,5,... 


Tanto vp, COMO Vea Se pueden determinar con la ecuación (6.20a) desplazando 120° y 240° a vap, 


respectivamente, 
2 4V, 
Upe = f DN = sen( 25) sen = sen rfi - =) (6.20b) 
2 AV, nt nt Tr 
Vea = >a E sen( z ) sen 3 sen nw - =) (6.20c) 


En las ecuaciones (6.20a) a (6.20c) observamos que los armónicos múltiplos impares del tercer 
armónico (n = 3, 9, 15....) serían cero en los voltajes de línea a línea. 
El voltaje rms de línea a línea se puede calcular con 


2 211/3 1/2 2 
y, = | 2 | V2 d(ot) | = Jv. = 0.8165V, (6.21) 
Qa 0 3 


Según la ecuación (6.20a) el n-ésimo componente del voltaje de línea es 


4V, nt 
Vin = Vnan sen 3 (6.22) 
que, con n = 1 da el voltaje rms fundamental de línea, 
4V, sen 60° 
Vin = — > = 0.7797V, (6.23) 


Vit 
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FIGURA 6.9 


Inversor trifásico con carga RL. 


El valor rms de los voltajes línea a neutro se determina del voltaje de línea 


y - ve. V2" 
PMS 3 


Con cargas resistivas, los diodos a través de los transistores no tienen funciones. Si la carga 
es inductiva, la corriente en cada rama del inversor se retardaria con respecto a su voltaje 
como se muestra en la figura 6.9. Cuando el transistor Oy de la figura 6.6a está apagado, la 
única trayectoria para la corriente de línea negativa i, es a través de D4. Por tanto, la ter- 
minal de carga a se conecta a la fuente de cd a través de D, hasta que la corriente de carga 
invierte su polaridad en el tiempo t = tı. Durante el periodo de 0 = £ = t4, el transistor Q; 
no puede conducir. Asimismo, el transistor Q4 sólo comienza a conducir en el tiempo t = fp. 
Los transistores deben ser controlados de forma continua, porque el tiempo de conducción 
de éstos y los diodos depende del factor de potencia de carga. 

Para una carga conectada en Y, el voltaje de fase es Vg) = Vgp/V3 con un retardo de 
30° para una secuencia positiva, n = 1,7, 13, 19,..., y con un adelanto de fase de 30° para una 
secuencia negativa, n = 5, 11, 17, 23,..., con respecto a vap. Este desplazamiento de fase es 
independiente del orden armónico. Por consiguiente, los voltajes instantáneos de fase (para 
una carga conectada en Y) son 


= 0.4714V, (6.24) 


00 4V, _ 
VAN = x, Vana sen ES sen (=) sen ne + z) + z] (6.25a) 
2 AV, nt nt m\ _ 
= — => — 6.25b 
UbN oye sen ( > ) sen( 3 ) sen ne z) + z] ( ) 
2 AV, TAN _ 
Von = 2 ye sen (=) sen (25) sen nfor — m) + 4 (6.25c) 


Dividiendo el voltaje instantáneo de fase vagy entre la impedancia de carga 
Z=R+t jnol 


Utilizando la ecuación (6.25a), la corriente de linea i, con una carga RL esta dada por 


> = sen( 22) sen = | ( z) T | 
i = sen| n ot + —}] +>- 8,| (6.26 
n35....| Vin" VR? + (noL) 7] 2 3 6) 6 (6.20) 


donde 0, = tan”! (nwL/R). 
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Nota: para una carga conectada en delta, los voltajes de fase (Vay, Vpn Y Ven) SON iguales a 
los voltajes de línea a línea (Vap, Vpe Y Vea) Como se muestra en la figura 6.7a y como lo describe 
la ecuación (6.20). 


Corriente de suministro de cd. Sin tener en cuenta las pérdidas, el balance de la 
potencia instantánea da 


v(t) i(t) = Vap(t) ig( t) “e Upe( t) ip(t) T Veal t) i(t) 


Donde i(t), ip(t), e i-(t) son las corrientes de fase en una carga conectada en delta. Suponiendo 
que los voltajes de ca de salida son senoidales y que el voltaje de suministro de cd es constante 
v(t) = Vs, obtenemos la corriente de suministro de cd para una secuencia positiva 


V2V,¡ sen(wf) X V2I, sen(wt — 01) 


ib = += +V2V,, sen (wt — 120°) x V2I, sen (wt — 120° — 01) 
i +V2V, sen (œt — 240°) X V2I, sen (wt — 240° — 04) 


La corriente de suministro de cd se puede simplificar a 


Vou Vou 
L=3 a I, cos(8,) = V3 7 


S S 


I; cos( 04) (6.27) 


donde J, = V3L, es la corriente rms de línea en la carga; 
V1 es el voltaje rms fundamental de linea de salida; 
I, es la corriente de fase rms en la carga; 
8, = es el ángulo de impedancia de carga a la frecuencia fundamental 


Por consiguiente, si los voltajes de carga no tienen armónicos, la corriente de suministro 
de cd se libera de armónicos. Sin embargo, como los voltajes de línea de carga contienen 
armónicos, la corriente de suministro de cd también contiene armónicos. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta para los 
dispositivos de conmutación es la siguiente: 


1. Genere tres señales de compuerta de onda cuadrada V¢1, Vgz Y Vgs a una frecuencia de 
salida f, y a un ciclo de trabajo de 50%. Las señales Ug4, Vg6 Y Vg2 deben ser las señales 
inversas lógicas de Uy1, Vgz Y Vgs, respectivamente. Cada señal está desplazada 60° con 
respecto de la otra. 

2. Las señales v1, Vg3 Y Ves controlan Q1, Q3 y Qs, respectivamente, a través de circuitos 
aisladores. Las señales Ug, Vg4 Y Veo pueden controlar Q2, Q4 y Q6, respectivamente, sin 
circuitos aislantes. 


Ejemplo 6.4 Cómo determinar el voltaje y la corriente de salida de un puente inversor 
trifásico completo con una carga RL 


El inversor trifásico de la figura 6.6a tiene una carga conectada en Y de R = 5 Q y L = 23 mH. La 
frecuencia del inversor es fọ = 60 Hz y el voltaje de cd de entrada es V, = 220 V. (a) Exprese el voltaje instan- 
táneo de línea a línea v,p(t) y la corriente de línea ¿¿(t) en una serie de Fourier. Determine (b) el voltaje rms 
de linea Vz; (c) el voltaje rms de fase V,,; (d) el voltaje rms de línea Vz; a la frecuencia fundamental; 
(e) el voltaje rms de fase a la frecuencia fundamental V,1; (£) la THD; (g) el DF; (h) el HF y el DF del 
LOH; (i) la potencia de la carga; Po; (j) la corriente promedio de transistor Ig(qy), y (K) la corriente 
rms de transistor /Q(rms)- 


6.5.2 


Solución 
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V, = 220 V, R = 5 Q, L = 23 mH, fo = 60 Hz, y w = 2m X 60 = 377 rad/s. 


a. 


pa 


m 


Utilizando la ecuación (6.20a), el voltaje instantáneo de línea a línea v,,(t) se puede escribir 
para una secuencia positiva como 
Vap(t) = 242.58 sen (377t + 30°) — 48.52 sen5(377t + 30°) 
— 34.66 sen 7 (377t + 30°) + 22.05 sen 11(377t + 30°) 
+18.66 sen 13(377t + 30°) — 14.27 sen 17 (377t + 30°) +++: 


Z = VR + (noL)? /tan (noL/R)= V5 + (8.67n)? /tan*(8.67n/5) 
Utilizando la ecuación (6.26) la corriente instantánea de línea (o fase) para una secuencia 
positiva está dada por 
lay = 14sen(377t — 60°) — 0.64 sen (5 X 3771 + 36.6”) 
—0.33sen(7 X 3771 + 94.7%) + 0.13sen(11 X 377t + 213°) 
+0.10sen(13 X 3771 + 272.5) — 0.06 sen(17 X 377t + 391.9”) — -+ 


De la ecuación (6.21), V, = 0.8165 X 220 = 179.63 V. 
De la ecuación (6.24), V, = 0.4714 X 220 = 103.7 V. 
De la ecuación (6.23), Vy, = 0.7797 X 220 = 171.53 V. 
Vir = Vu / V3 = 99.03 V. 

De la ecuación (6.23), V1 = 0.7797V, 


0 1/2 

( ` Vin) = (Vi — Vi)? = 0.24236V, 
n=5,7,11,... 

De la ecuación (6.6), THD = 0.24236V,/(0.7797V,) = 31.08%. El voltaje rms de línea armónico es 


oo Vo 271/2 
Vin -| > ( 2) | = 0.00941 V, 
n=5,7,11,... 


n 
De la ecuación (6.7), DF = 0.00941 V, /(0.7797V;) = 1.211%. 

El LOH es el quinto, Vz5 = Vz1/5. Con la ecuación (6.5), HFs = V¿s/V,1 = 1/5 = 20% y de la 
ecuación (6.8), DF; = (V;5/5°)/V1 = 1/125 = 0.8%. 

Para cargas conectadas en Y, la corriente de línea es igual a la corriente de fase y la corriente 
rms de línea, 


roe (14? + 0.64? + 0.33? + 0.13? + 0.10? + 0.067)!? __ Sux 
L VA : 
La potencia de la carga es P) = 317R = 3 X 9.9P x 5 = 1473 W. 


La corriente promedio de suministro I, = P,/220 = 1473/220 = 6.7 A y la corriente promedio en 
el transistor es Ig(qy) = 6.7/3 = 2.23 A. 


Como la corriente de linea se reparte entre tres transistores, el valor rms de la corriente en un 
transistor es Ig...) = 11,/VW3 = 9.91/V3 = 5.72 A. 


Conducción durante 120 grados 


En este tipo de control cada transistor conduce durante 120°. Sólo dos transistores permanecen 
encendidos en todo momento. Las señales de control de compuerta se muestran en la figura 
6.10. La secuencia de conducción de los transistores es 61, 12, 23, 34, 45, 56, 61. Hay tres modos 


304 Capítulo 6 Convertidores CD-CA 


81 


84 


= 
ES 


FIGURA 6.10 


Señales de control para conducción de 120°. 


de funcionamiento en un medio ciclo y los circuitos equivalentes con una carga conectada en Y 
como se muestra en la figura 6.11. Durante el modo 1 dentro del rango 0 = wt = 7/3, los tran- 


sistores 1 y 6 conducen. 


Ss 
Van = 2 


Durante el modo 2 dentro del rango 1/3 = wt = 27/3, los transistores 1 y 2 conducen. 


V, 
Van = 2 


Ubn 5 = 2 Ven = 0 


Ubn = 0 Ven 5 = 


wt 


wt 


wt 


wt 


wt 


wt 


wt 


(a) Modo 1 


FIGURA 6.11 
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Circuitos equivalentes con una carga resistiva conectada en Y. 


Durante el modo 3 dentro del rango 27/3 = wt = 37/3, los transistores 2 y 3 conducen. 


Van = 0 Ubn = 


V, 


V, 


2 


Ven = = 


2 


Los voltajes de línea a neutro que aparecen en la figura 6.10 se pueden expresar en una serie de 


Fourier como sigue 


Van = >. aa sen (25) sen ms sen n(o + z) (6.28a) 

Ubn = > poe sen Es sen a sen n( or - z) (6.28b) 
2 21 7 

Ven = q sen (27) sen T sen n( or = m) (6.28c) 


El voltaje de línea de a a b es vap = V3 Van con un adelanto de fase de 30° para una secuencia 
positiva, n = 1,7, 13, 19,...,y un retardo de fase de 30° para una secuencia negativa, n = 5, 11, 
17, 23, . . . Este desplazamiento de fase es independiente del orden armónico. Por consiguiente, 
los voltajes instantáneos de línea a línea (para una carga conectada en Y) son 


S 2V3Vs (=) (= 
Vab = a sen 3 sen a 

» 2V3Vs =) (=) [ 
Ur = A sen a sen a sen 
Vy = ŞS ava sen (%)sen(%) sen} 
“ AL ont 2 3 L 


) + z| (6.29a) 
n( = z) + z] (6.29b) 
nfor - m) + z (6.290) 


Hay un retardo de 1/6 entre el apagado de O; y el encendido de Q4. Por consiguiente, no 
debe haber un cortocircuito del suministro de cd a través de uno de los transistores superiores 
y uno de los inferiores. En todo momento hay dos terminales de carga conectadas al sumi- 
nistro de cd y la tercera permanece abierta. El potencial de esta terminal abierta depende 
de las características de la carga y sería impredecible. Como un transistor conduce durante 120°, 
los transistores se utilizan menos en comparación con los de conducción de 180° para la 
misma condición de carga. Por tanto, se prefiere la conducción de 180° y por lo general se 


utiliza en inversores trifásicos. 
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Puntos clave de la sección 6.5 


e El puente inversor trifásico requiere seis dispositivos de conmutación y seis diodos. El 
componente fundamental rms Vz; del voltaje de linea de salida es 0.7798V, y el del 
voltaje de fase es V,; = Vz1/43 = 0.45V, para conducción de 180°. Para conducción de 120°, 
Vp, = 0.3898V, y V,1 = 43 Vp; = 0.6753V,. La conducción de 180° es el método de control 
preferido. 

e El diseño de un inversor requiere determinar las corrientes promedio, rms y pico de los 
dispositivos de conmutación y los diodos. 


CONTROL DE VOLTAJE DE INVERSORES MONOFÁSICOS 


En muchas aplicaciones industriales a veces el control del voltaje de salida de los inversores es 
necesario (1) para hacer frente a las variaciones del voltaje de entrada de cd; (2) para regular el 
voltaje de inversores, y (3) para satisfacer los requerimientos de control de voltaje y frecuencia 
constantes. Hay diversas técnicas para variar la ganancia de un inversor. El método más efi- 
ciente de controlar la ganancia (y el voltaje de salida) es incorporar un control de modulación 
por ancho de pulso (PWM) en los inversores. Las técnicas comúnmente utilizadas son: 


. Modulación por ancho de pulso único 

. Modulación por ancho de pulsos múltiples 

. Modulación por ancho de pulso senoidal 

. Modulación por ancho de pulso senoidal modificado 


an hh YN a 


. Control por desplazamiento de fase 


Entre todas estas técnicas, la modulación por ancho de pulso senoidal (SPWM) se suele 
utilizar para controlar el voltaje. Sin embargo, la modulación por ancho de pulsos múltiples 
constituye el fundamento para entender mejor la técnica de modulación por PWM. La 
SPWM modificada permite un control limitado del voltaje de salida de ca. Por lo común, 
el control por desplazamiento de fase se utiliza en aplicaciones de alto voltaje, en especial 
para el desplazamiento de fase mediante conexiones de transformador. 

La SPWM, que es la de uso más común, tiene desventajas (por ejemplo, un bajo voltaje 
fundamental de salida). También se utilizan con frecuencia las siguientes técnicas de modu- 
lación avanzadas [26] que ofrecen mejores desempeños. Sin embargo, éstas no se abordan 
en este libro. 


e Modulación trapezoidal [3] 

e Modulación en escalera [4] 

e Modulación por pasos [5,8] 

e Modulación por inyección armónica [6,7] 
e Modulación delta [6,7] 


Modulación por ancho de pulsos múltiples 


En general se producen varios pulsos en cada medio ciclo del voltaje de salida para reducir 
el contenido armónico y para incrementar las frecuencias armónicas, así como reducir el 
tamaño y el costo del filtrado. La generación de señales de control de compuerta (figura 6.12b) 
para encender y apagar los transistores se muestra en la figura 6.12a al comparar una señal 
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(a) Generación de señales de compuerta 
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(b) Sefiales de compuerta 


(c) Voltaje de salida 


FIGURA 6.12 


Modulación por ancho de pulsos múltiples. 


de referencia con una onda portadora triangular. Las señales de compuerta se muestran 
en la figura 6.12b. La frecuencia de la señal de referencia establece la frecuencia de salida 
fo, y la frecuencia portadora f, determina el número de ciclos por medio ciclo p. El índice 
de modulación controla el voltaje de salida. Este tipo de modulación también se conoce como 
modulación por ancho de pulso uniforme (UPWM). El número de pulsos por medio ciclo se 
determina por 


-i 
Pa (6.30) 


donde my = f./f, se define como la relación de modulación de frecuencia. 
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El voltaje instantáneo de salida es v, = V;(g1 — g4). El voltaje de salida de puentes 
inversores monofásicos se muestra en la figura 6.12c para UPWM. 
Si ô es el ancho de cada pulso, el voltaje rms de salida se puede calcular por 


2 (m/p +ò) /2 1/2 5 
V, = BS] V.d(ot) | = (6.31) 
2T I mip—8) 12 a 


La variación del índice de modulación M = A,/A¿, de O a 1 varia el ancho d del pulso de 0 
a T/2p (0 a m/p) y el voltaje rms de salida V, de O a V,. La forma general de una serie de Fourier 
para el voltaje instantáneo de salida es 


00 
v(t)= Y B,sennot (6.32) 
n=1,3,5,... 


El coeficiente B,, que aparece en la ecuación (6.32) se puede determinar si se considera un par 
de pulsos de tal modo que el pulso positivo de duración 6 comience en wt = a y el negativo del 
mismo ancho comience en wt = 7 + a. Esto se muestra en la figura 6.12c. Los efectos de todos 
los pulsos se pueden combinar para obtener el voltaje efectivo de salida. 

Si el pulso positivo del m-ésimo par comienza en wt = a,, y termina en wt = a,, + ô, el 
coeficiente de Fourier para un par de pulsos es 


2 OQ, +5 T HAm +d 
b, == / sen(not) d(wt) — / sen (nwt) d(ot) 


m +n 


AV, nd ò 
= m A sen nay + 7 )| (6.33) 


El coeficiente B,, de la ecuación (6.32) se puede determinar sumando los efectos de todos 
los pulsos, 


2 4V, 9 ò 
B = > sen > senn(a, +3) (6.34) 


m=1 AT 


Para evaluar el desempeño de la modulación por pulsos múltiples se utiliza un programa 
de computadora. La figura 6.13 muestra el perfil armónico en función de la variación del 
índice de modulación para cinco ciclos por medio ciclo. El orden de los armónicos es igual 
al de la modulación de pulso único. Sin embargo, debido al mayor número de procesos de encen- 
dido y apagado de los transistores de potencia, las pérdidas por conmutación se incrementarían. 
Con valores de p mayores, las amplitudes del LOH serían menores pero se incrementarían las 
de algunos armónicos de mayor orden. Sin embargo, los armónicos de mayor orden producen un 
rizo insignificante o pueden ser fáciles de filtrar. 

Por la simetría del voltaje de salida a lo largo del eje x, A, = 0 y no hay armónicos pares 
(paran =2,4,6,...). 

El m-ésimo tiempo tm y el ángulo am de intersección se pueden determinar por 


On T 
tm =— = (m-M) a param = 1,3,...,2p (6.35a) 
— bn T, = 
tm = 7 =(m—-1+M) > para m =2,4,...,2p (6.35b) 
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FIGURA 6.13 


Perfil armónico de modulación por ancho de pulsos múltiples. 


Como todos los anchos son iguales, obtenemos el ancho de pulso d (o ángulo de pulso 8) como 


ò 
d =~ = fms tm = MT, 


(6.35c) 
donde T, = T/2p. 


Secuencia de control de compuerta. El algoritmo para generar las señales de control de 
compuerta es: 


1. Genere una señal portadora triangular Ve, del periodo de conmutación Ts = T/(2p). 
Compare ver con una señal v, de referencia de cd para producir la diferencia ve = Ver — Ur, 
la cual debe pasar por un limitador de ganancia para producir una onda cuadrada de 
ancho d a un periodo de conmutación Ts. 

2. Para producir la señal de señal de compuerta g,, multiplique la onda cuadrada resultante 
por una señal unitaria v,, que debe ser un pulso unitario de un ciclo de trabajo de 50% en 
un periodo T. 

3. Para producir la señal de control de compuerta g2, multiplique la onda cuadrada por una 
señal inversa lógica de vz. 


6.6.2 Modulación por ancho de pulso senoidal 


Como el voltaje de salida deseado es una onda seno, se utiliza una señal senoidal de refe- 
rencia como la señal de referencia. En vez de mantener igual el ancho de todos los pulsos como en 
el caso de modulación por pulsos múltiples, el ancho de cada pulso varía en proporción con la 
amplitud de una onda seno evaluada en el centro del mismo pulso [2]. El DF y el LOH se 
reducen de manera importante. Las señales de control de compuerta, como se muestra en la 
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figura 6.14a, se generan al comparar una señal de referencia senoidal con una onda porta- 
dora triangular de frecuencia f.. Por lo común esta modulación por ancho de pulso senoidal 
(SPWM) se utiliza en aplicaciones industriales. La frecuencia de una señal de referencia f, 
determina la frecuencia de salida f, del inversor y su amplitud pico A, controla el índice de 
modulación M, y luego a su vez al voltaje rms de salida V,. Comparando la señal portadora bidi- 
reccional ve, con dos señales de referencia senoidales v, y —v, como se muestra en la figura 6.14a, 
se producen las señales de control de compuerta g1 y g4, respectivamente, como se muestra 
en la figura 6.14b. El voltaje de salida es vo = Vs(g1 — g4). Sin embargo, gı y g4 no se pueden 
liberar al mismo tiempo. El número de pulsos por medio ciclo depende de la frecuencia 
portadora. Con la restricción de que dos transistores de la misma rama (Q41 y Q4) no pueden 
conducir al mismo tiempo, el voltaje instantáneo de salida se muestra en la figura 6.14c. Se 
pueden generar las mismas señales de control de compuerta con una onda portadora trian- 
gular unidireccional como se muestra en la figura 6.14d. Se prefiere este método porque es 


v Señal portadora 


e Ñ Señal de 


MARA. 


€ 


(b) 


(d) 


FIGURA 6.14 


Modulación por ancho de pulso senoidal. 
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más fácil de implementar. La señal de control de compuertas g4, que es igual a go, se genera de- 
terminando la intersección de la señal portadora triangular V, con la señal de referencia senoidal 
v, = V, sen wt. Asimismo, las señales de control de compuerta gy, que son iguales a g3, se generan 
determinando las intersecciones de la señal portadora triangular ve, con la señal de referencia 
senoidal negativa v, = —V, sen œt. El algoritmo para generar las señales de control de compuerta 
es similar al de la PWM uniforme de la sección 6.6.1, excepto que la señal de referencia es una 
onda seno v, = V, sen wf, en vez de una señal de cd. El voltaje de salida es vo = V;(g1 — g4). 

Se puede hacer que el voltaje rms de salida varíe si se modifica el índice de modu- 
lación M, definido por M = A,/A,. Observamos que el área de cada pulso corresponde 
aproximadamente al área bajo la onda seno entre los puntos intermedios de periodos inacti- 
vos adyacentes en las señales de control de compuerta. Si ò, es el ancho del pulso m-ésimo. 
La ecuación (6.31) se puede ampliar para determinar el voltaje de salida sumando las áreas 
promedio bajo cada pulso como 


2p Sin 1/2 
m=1 T 


La ecuación (6.34) también se puede aplicar para determinar el coeficiente de Fourier del 
voltaje de salida como 


225 on ( + Še) =1,3,5 6.37 
a = o > sen n| am > paran =1,3,5,... (6.37) 


m= 


Se desarrolla un programa de computadora para determinar el ancho de los pulsos y 
para evaluar el perfil armónico de modulación senoidal. El perfil armónico se muestra en 
la figura 6.15 para cinco pulsos por medio ciclo. Este tipo de modulación elimina todos los 
armónicos menores que o iguales a 2p — 1. Para p = 5, el LOH es el noveno. 

El tiempo m-ésimo tm y el ángulo a, de intersección se pueden determinar por 


E T. 
te = = =t +m* (6.38a) 


FIGURA 6.15 


1.0 0.8 0.6 0.4 0.2 0 Perfil armónico de la modulación por ancho 
Índice de modulación, M de pulso sinusoidal. 
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donde t, se puede despejar de 


2t T, 
1 = = Msenlo(1, +" )| param = 1,3,..., 2p (6.38b) 
AY 
2t mT, 
y 7 Msen wt, + > para m = 2,4,... , 2p (6.38c) 
Ss 


donde T, = T/2(p + 1). El ancho del pulso m-ésimo d,, (o ángulo de pulso 6,,) se puede 
determinar de 

din = = tn+1 7 tn (6.38d) 

El voltaje de salida de un inversor contiene armónicos. La PWM los empuja hacia un 

rango de frecuencia alrededor de la frecuencia de conmutación f, y sus múltiplos, es decir, 


en torno a los armónicos ms 2mp 3mp etc. La frecuencia a que ocurren los armónicos de voltaje 
se puede relacionar mediante 


fn = (jm EX) fe (6.39) 


donde el n-ésimo armónico es igual a la k-ésima banda lateral de la j-ésima vez por la relación 
my de frecuencia a modulación. 


n =jms + k 
=2jp +k paraj=1,2,3,... y k =1,3,5,... (6.40) 


El voltaje fundamental de salida pico para el control PWM y SPWM se determina de forma 
aproximada con 


Vent = dV, para O=d=<1.0 (6.41) 


Para d = 1, la ecuación (6.41) da la amplitud pico máxima del voltaje fundamental de salida 
como Vini(max) = Vs De acuerdo con la ecuación (6.6), Vm(máx) podría ser tan alto como 
4V,/m = 1.273 V, para una onda de salida cuadrada. Para aumentar el voltaje fundamental 
de salida se debe incrementar d más allá de 1.0. La operación más allá de d = 1.0 se llama 
sobremodulación. El valor de d al cual Vini(m4x) es igual a 1.273V,, depende del número de 
ciclos por medio ciclo p y es aproximadamente 3 para p = 7, como se muestra en la figura 
6.16. Básicamente, la sobremodulación conduce a un funcionamiento de onda cuadrada y 
agrega más armónicos en comparación con el funcionamiento en el rango lineal (con d = 1.0. 
Por lo común la sobremodulación se evita en aplicaciones que requieren baja distorsión 
(por ejemplo, en fuentes de poder ininterrumpibles. [UPS]). 


Modulación por ancho de pulso senoidal modificada 


La figura 6.14c indica que los anchos de los pulsos más cercanos al pico de la onda seno no 
cambian de manera significativa con la variación del índice de modulación. Esto se debe a 
las características de la onda seno, y la técnica SPWM se puede modificar de modo que la 
onda portadora se aplique durante el primero y último intervalos de 60° por medio ciclo 
(por ejemplo, de 0° a 60° y de 120° a 180°). Esta modulación por ancho de pulso senoidal 
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Lineal FIGURA 6.16 
Voltaje fundamental pico de salida en función 
0 1 2 3 M delíndice de modulación M. 


modificada (MSPWM) se muestra en la figura 6.17. El componente fundamental se au- 
menta y sus características armónicas mejoran, a la vez que reduce el número de conmuta- 
ciones de dispositivos de potencia y también reduce las pérdidas por conmutación. 

El tiempo m-ésimo tm y el ángulo a, de intersección se pueden determinar por 


T, 
m e a para m = 1,2,3,...,p (6.42a) 


Señal de referencia 


240° 300° 


wt 
&1 
0 wt 
84 
0 ot 


FIGURA 6.17 


Modulación por ancho de pulso senoidal modificada. 
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donde ty se puede despejar de 


2t mT, 

1- y = Msenfo ee param = 1,3,...,p (6.42b) 
2t T, 
a Msen|o(«, + 5 =) param = 2,4,...,p (6.42c) 


Las intersecciones de tiempo durante los últimos intervalos de 60° se determinan con 


Qin +1 T 


tmy = cua e ca. para m= p,p Lo. dp > 1 (6.42d) 


donde T, = T/6(p + 1). El ancho del pulso m-ésimo d,,, (o ángulo de pulso 8,,) se calcula de 


= tm — tn (6.42e) 


Se utilizó un programa de computadora para determinar los anchos de pulso y para eva- 
luar el desempeño de la SPWM modificada. El perfil armónico se muestra en la figura 6.18 
para cinco pulsos por medio ciclo. El número de pulsos q en el periodo de 60° normalmente 
está vinculado con la relación de frecuencia, sobre todo en inversores trifásicos, por 


Le =6q +3 (6.43) 
fo 

El voltaje instantáneo de salida es v, = V;(g, — g4). El algoritmo para generar las señales de 
control de compuerta es similar al de la PWM senoidal de la sección 6.6.1 excepto que la señal 
de referencia es una onda seno sólo de 60° a 120°. 


FIGURA 6.18 


0 
Perfil armónico de la modulación por ancho 1 0.9 08 g 0.7 0.6 0.5 0s 0.3 0.2 01 0 
de pulso senoidal modificada. Indice de modulación, M 
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Control por desplazamiento de fase 
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El control del voltaje se obtiene utilizando múltiples inversores y sumando los voltajes de salida 
de los inversores individuales. Un puente inversor monofásico completo de la figura 6.3a se puede 
percibir como la suma de los dos medios puentes inversores de la figura 6.2a. Un desplazamiento 
de fase de 180° produce un voltaje de salida como se muestra en la figura 6.19c mientras que un 


ángulo de retardo (o desplazamiento) a produce una salida como la de la figura 6.19e. 


Por ejemplo, la señal de compuerta g; para el medio puente inversor se puede retrasar 


un ángulo a para producir la señal de compuerta go. 


El voltaje rms de salida es 
V, = 4, - 
T 


Si 


a 
@ 130° L360" 


(b) 7] 
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Vab 
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FIGURA 6.19 


Control por desplazamiento de fase. 
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entonces 
00 
2V; 
vo = X, —— sen n(ot — a) 
n=13,5,... NT 
El voltaje instantáneo de salida es, 
2. 2V, 
Vab = Vao — Vbo = > — [sen nwt — sen n(wt — a)] 
A=135;.5.. VT 


la que, después de usar sen A — sen B = 2sen[(A — B)/2]cos [(A + B)/2], se puede simplificar a 


2 4V, na a 
Vw = > sen > cos n wt — > (6.45) 


n=135,... MT 


El valor rms del voltaje fundamental de salida es 


sen — (6.46) 


La ecuación (6.46) indica que el voltaje de salida puede variar al cambiar el ángulo de retardo. 
Este tipo de control es especialmente útil para aplicaciones de alta potencia que requieren un 
gran número de dispositivos de conmutación en paralelo. 

Si las señales de compuerta g4 y g2 se retardan por los ángulos a; = a y ay(= 7 — a), 
el voltaje de salida v,, tiene una simetría de cuarto de onda en 7/2 como se muestra en la 
figura 6.19f. Por consiguiente, obtenemos 


vao = Y ng Sen (nwt — a)) para n = 1,3,5, i; 
n=1 
vo = X, gp rlo — 7 + a)] paran = 1,3,5,... 
n=1 
Vab = Vao — Vbo = > cos(na) sen(nwt) paran = 1,3,5 (6.47) 


n=1 AT 


CONTROL DE VOLTAJE DE INVERSORES TRIFÁSICOS 


Un inversor trifásico se puede considerar como tres inversores monofásicos y la salida de 
cada inversor monofásico se desplaza 120°. Las técnicas de control de voltaje descritas en 
la sección 6.6 se aplican a inversores trifásicos. Sin embargo, por lo común las técnicas 
siguientes se aplican más a inversores trifásicos. 


PWM senoidal 

PWM de tercer armónico 
PWM de 60° 

Modulación por vector espacial 
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La PWM senoidal se utiliza para un control de voltaje, pero la amplitud pico del voltaje de 
salida no puede exceder el voltaje de suministro de cd Vg sin funcionamiento en la región 
de sobremodulación. La SPWM modificada (o de 60°) da un control de voltaje de salida de ca 
limitado. La PWM de tercer armónico da el componente fundamental, el cual es más alto que el 
voltaje Vs de suministro disponible. La modulación por vector espacial es más flexible y se puede 
programar para sintetizar el voltaje de salida con una implementación digital. 


PWM senoidal 


La figura 6.20a muestra las generaciones de señales de control de compuerta con PWM 
senoidal. Hay tres ondas de referencia senoidales (v,,,v,,, y v,,) cada una desplazada 120°. 
Se compara una onda portadora con la señal de referencia correspondiente a una fase para 
generar las señales de compuerta para esa fase [10]. Comparando la señal portadora Ver 
con las fases de referencia V,a, Vrp Y Vre Se producen gy, g3 y gs, respectivamente, como se 
muestra en la figura 6.20b. El funcionamiento de los interruptores Q; a Q6 que se muestra 
en la figura 6.6a se determina comparando las ondas seno de modulación (o de referencia) 
con la onda portadora triangular. Cuando V,a > Ven, el interruptor superior Q4 en la rama ‘a’ 
del inversor se cierra. El interruptor inferior O4 funciona de una manera complementaria 
y por consiguiente se abre. De este modo, las señales de compuerta g2, g4 y ge son comple- 
mentos de g1, g3 y g5, respectivamente, como se muestra en la figura 6.20b. Los voltajes de 
fase como se muestran en la figura 6.20c para las líneas a y b son Van = Vsg1 Y Von = Vsg3- 
El voltaje instantáneo de salida de linea a línea es vg, = V;(g1 — g3). El voltaje de salida 
como se muestra en la figura 6.20c se genera al eliminar la condición de que dos dispositi- 
vos de conmutación que están en la misma rama no pueden conducir al mismo tiempo. El 
componente fundamental del voltaje de linea a línea vap como se muestra en la figura 6.20d 
se indica como Up}. 

La frecuencia portadora normalizada my debe ser un múltiplo impar de tres. Así, todos los 
voltajes de fase (Vay, Vpn Y Ven) SON idénticos, pero desfasados 120° sin armónicos pares; ade- 
más, los armónicos a frecuencias de múltiplos de tres son idénticos en amplitud y fase en todas 
las fases. Por ejemplo, si el noveno voltaje armónico en la fase a es 


Vano(t) = dy sen(9ot) (6.48) 

el noveno armónico correspondiente en la fase b será 
Upno(t) = Dysen(9(wt — 120%) = â sen (9wt — 1080°)) = dysen(9wt) (6.49) 
De este modo, el voltaje de linea de salida de ca vap = Van — Vay nO contiene el noveno armónico. 
Por consiguiente, para múltiplos impares de tres por la frecuencia portadora normalizada my, 


los armónicos en el voltaje de salida de ca aparecen a frecuencias normalizadas f, centradas en 
torno a my sus amplitudes, específicamente, en 


n= jm; tk (6.50) 
donde j = 1,3,5, . . . para k =2,4,6,...;yj=2,4,...parak =1,5,7,...,demodo quen noes 
un múltiplo de tres. Por consiguiente, los armónicos se presentan en mp +2, mf 4, ...,2mf+ 1, 
2mp + 5,..., 3mp 2, 3mp 4,...,4mf + 1, 4mp + 5, .... Para una corriente de carga de ca 


casi senoidal, los armónicos en la corriente de enlace de cd están a frecuencias dadas por 


n=jmtkxt1 (6.51) 
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FIGURA 6.20 


Modulación por ancho de pulso senoidal para un inversor trifásico. 


donde¡=0,2,4,...parak=1,5,7,....yj=1,3,5,...parak = 2,4,6,..., de modo que 
n = jmp + k es positivo y no un múltiplo de tres. 

Ya que la amplitud máxima del voltaje de fase fundamental en la región lineal (M = 1) es 
V,/2, la amplitud máxima del voltaje fundamental de salida de línea de ca es 9, = V3V,/2. Por 
consiguiente, podemos escribir la amplitud pico como 


V; 
dan = MV3 S para0 <M=1 (6.52) 
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Sobremodulación. Para incrementar aún más la amplitud del voltaje de carga, la ampli- 
tud de la señal moduladora 6, se puede hacer mayor que la amplitud de la señal portadora 6,,, 
lo que conduce a sobremodulación [11]. La relación entre la amplitud del voltaje fundamental 
de línea de salida de ca y el voltaje de enlace de cd se vuelve no lineal. Así, en la región de 
sobremodulación, los voltajes de línea oscilan en 


V, 4 V, 
v < Dabí = Ôba = Deal < = (6.53) 


Los valores grandes de M en la técnica SPWM conducen a sobremodulación completa. Este 
caso se conoce como operación de onda cuadrada como se ilustra en la figura 6.21, donde los 
dispositivos de potencia están encendidos durante 180°. En este modo el inversor no puede 
hacer que varíe el voltaje de carga excepto si se varía el voltaje de suministro de cd V,. El 
voltaje fundamental de línea de ca está dado por 


Da = — V3 (6.54) 


El voltaje de salida de línea de ca contiene los armónicos f„ donde n = 6k + 1 (k = 1,2,3,...) 
y sus amplitudes son inversamente proporcionales a su orden armónico n. Es decir, 


14 ¿Y 
abn === V3 = 6.55 
abn na 2 ( ) 
Sı <— on 
wt 
0 90 180 270 360 
S3 ~<—on 
wt 
0 90 180 270 360 


Vab 


FIGURA 6.21 


| Funcionamiento de onda cuadrada. 
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Ejemplo 6.5 Cómo determinar el límite permisible de la fuente de entrada de cd 


6.7.2 


6.7.3 


Un inversor monofásico de puente completo controla la potencia en una carga resistiva. El valor nominal 
del voltaje de entrada de cd es V, = 220 V y se utiliza una modulación por ancho de pulso uniforme con 
cinco pulsos por medio ciclo. Para el control requerido, el ancho de cada pulso es 30°. (a) Determine el 
voltaje rms de la carga. (b) Si la fuente de cd se incrementa 10%, determine el ancho de pulso para mantener 
la misma potencia de carga. Si el ancho de pulso máximo posible es de 35”, determine el límite mínimo 
permisible de la fuente de entrada de cd. 


Solución 
a. V, = 220 V,p =5, y 8 = 30°. Con la ecuación (6.31), V, = 220V5 x 30/180 = 200.8 V. 


b. V, = 1.1 X 220 = 242 V. Al utilizar la ecuación (6.31), 242V 58/180 = 200.8 y esto da el valor 
requerido del ancho de pulso, 6 = 24.75°. 
Para mantener el voltaje de salida de 200.8 V al ancho de pulso maximo posible de 6 = 35°, 


el voltaje de entrada se puede calcular a partir de 200.8 = V,V5 X 35/180, y esto da el voltaje 
de entrada mínimo permisible, V, = 203.64 V. 


PWM de 60 grados 


La PWM de 60° es similar a la PWM modificada de la figura 6.17. La idea detrás de la PWM 
de 60° es “aplanar la cresta” de la forma de onda de 60° a 120° y de 240° a 300°. Los dispositi- 
vos de potencia se mantienen encendidos durante un tercio del ciclo (cuando estan a voltaje 
completo) y sufren bajas pérdidas por conmutación. Todos los armónicos triples (3°, 9°, 15°, 
21°, 27°, etc.) están ausentes en los voltajes trifásicos. La PWM de 60° produce un fundamental 
más grande (2/,3) y utiliza más del voltaje de cd disponible (voltaje de fase V, = 0.57735V, 
y el voltaje de línea V; = V,) que la PWM senoidal. La forma de onda de salida se puede 
representar de forma aproximada mediante el componente fundamental y los primeros términos 
como se muestra en la figura 6.22. 


PWM por terceros armónicos 


La señal moduladora (o de referencia) se genera inyectando armónicos seleccionados a la onda 
seno. De este modo, la forma de onda de ca de referencia en la PWM de tercer armónico [12] 
no es senoidal, sino que consta de un componente fundamental y un componente de tercer 
armónico como se muestra en la figura 6.23. En consecuencia, la amplitud pico a pico de la 
función de referencia resultante no excede el voltaje de suministro de cd V,, aunque el compo- 
nente fundamental es mayor que el voltaje de suministro V, disponible. 

La presencia de exactamente el mismo componente de terceros armónicos en cada 
fase da como resultado la cancelación efectiva del componente de terceros armónicos en la ter- 
minal neutra, y todos los voltajes de fase de línea a neutro (Vay, Vpn Y Ven) con amplitud pico de 
Vp = V//3 = 0.57735V,. El componente fundamental es la misma amplitud pico V py = 0.57735V, 
y el voltaje pico de línea es V; = /3Vp = /3 X 0.57735 V; = V,. La amplitud de éste es aproxi- 
madamente 15.5% mayor que la lograda con la PWM senoidal. Por consiguiente, la PWM de 
tercer armónico permite utilizar mejor el voltaje de suministro de cd que la PWM senoidal. 
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Forma de onda de salida con PWM de 60°. 
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Fundamental 
Modulación de terceros armónicos 


sen(x)4 sen(3x) 


1 
33 


- 2 
Fw) = 5 


Voc 


0.75 vpe 


0.5 Vpc 


0.25 vnc Tercer armónico 


Common 


Voltaje de salida, V 


0 1 2 3 4 5 6 


0 x 21 
— Inyección de terceros armónicos 
--- Fundamental 


—— Tercer armónico 


FIGURA 6.23 


Forma de onda de salida con PWM de terceros armónicos. 


6.7.4 
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Modulación por vector espacial 


La modulación por vector espacial (SVM) es muy diferente de los métodos de PWM. Con 
los métodos de PWM se puede considerar que el inversor está formado por tres etapas 
distintas de control equilibradas o simétricas, las cuales crean cada forma de onda de fase 
de manera independiente. La SVM, sin embargo, trata al inversor como una sola unidad; 
específicamente, el inversor puede ser llevado a ocho estados únicos, como se muestra en 
la tabla 6.2. La modulación se logra conmutando el estado del inversor [13]. Las estrategias 
de control se implementan en sistemas digitales. La SVM es una técnica de modulación 
digital cuyo objetivo es generar voltajes de línea de carga por PWM que en promedio sean 
iguales a un voltaje de línea de carga dado (o de referencia). Esto se hace en cada periodo de 
muestreo con la selección apropiada de los estados de conmutación del inversor y el cálculo 
apropiado del periodo de cada uno. La selección de los estados y sus periodos se logra con 
la transformación del vector espacial [25]. 


Transformación espacial. Cualquiera de tres funciones de tiempo que satisfagan la 
ecuación 


ualt) + ue) + udt) = 0 (6.56) 


se pueden representar en un espacio estacionario bidimensional [14]. Dado que v.(t) = 
—v,(t) — vy(t), el tercer voltaje es fácil de calcular si se dan dos voltajes de cualquiera de 
dos fases. Por tanto, es posible transformar las tres variables de fase a dos variables de fase 
mediante la transformación a—b—c/x — y (Apéndice G). Las coordenadas son similares a 
las de los tres voltajes de fase de tal modo que el vector [u,, 0 0]! se coloca a lo largo del eje 
x, el vector [0 up 0]? aparece con un desplazamiento de fase de 120° y el vector [0 0 u,]’ con 
un desplazamiento de fase de 240”. Esto se muestra en la figura 6.24. Entonces un vector o 
vectores espaciales rotatorios u (£) en notación compleja se expresan como 


2 - 
u(t) = 3 [u, + upel)" 


+ ue 1087] (6.57) 


FIGURA 6.24 


Tres vectores coordenados de fase 
y vector espacial u(t). 
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donde 2/3 es un factor de escala o graduación. La ecuación (6.57) se puede escribir en compo- 
nentes reales e imaginarios en el dominio x—y como 


u(t) = u, + ju, (6.58) 


Con las ecuaciones (6.57) y (6.58) podemos realizar la transformación de coordenadas de los 
ejes a—b—c a los ejes x— y como está dado por 


1 -1 -1 
S O u 
Uy 2 2 2 ý 
‘| => 6.5 
(e) 3|, v3 -v3K? =) 
=> ==) 
2 2 e 
que también se puede escribir como 
2 
Ux =3 [va — 0.5( vp + ve)] (6.60a) 
V3 
Uy = —3-(% — Ue) (6.60b) 


La transformación de los ejes x—y a los ejes a.—B, que se realiza girando con una velocidad 
angular de w, se obtiene al girar los ejes x—y con wt como está dado por (Apéndice G) 


(1) AA cos 3 + or) (1 aaa nto ee 


u T sen(wt cos (wt u 
a sen (wf) sen( 3 + or) we) (0) Au, 


y 


Con la ecuación (6.57) podemos determinar la transformación inversa como 


Ua = Re(u) (6.62a) 
up = Re(ue 28) (6.62b) 
u. = Re(uel?9)7) (6.62c) 


Por ejemplo, si u,, Up y Uc son los tres voltajes de fase de una fuente balanceada con un valor 
pico de V,,,, podemos escribir 


Ua = Vin cos(ot) (6.63a) 
Up = Vpn CoS(wt — 27/3) (6.63b) 
Ue = Vp cos(wt + 27/3) (6.63c) 


Entonces, utilizando la ecuación (6.57) obtenemos la representación vectorial espacial como 
u(t) = Vne” = Vine (6.64) 


lo cual es un vector de magnitud V,,, que gira a una velocidad constante w en radianes por 
segundo. 


6.7 Control de voltaje de inversores trifásicos 325 


100 110 010 011 


¡ae 
| 
© 


ne 


pe 
A 
a 


FA tT Ct i 
an | a ana 


FIGURA 6.25 


Estados de encendido y apagado de los interruptores del inversor. [Ref. 13]. 


Vector espacial (SV). Los estados de conmutación del inversor se pueden representar 
por valores binarios q1, 92, 43, q4, 45 Y q6; es decir q, = 1 cuando un interruptor está abierto 
y gx = 0 cuando un interruptor está cerrado. Los pares q1q4, 4346 Y 45q2 son complementarios. 
Por consiguiente, q4 = 1 — q1, q6 = 1 — q3 Y q2 = 1 — qs. Los estados de encendido y apa- 
gado se muestran en la figura 6.25 [13]. Utilizando la relación de trigonometría el? = cos 6 + 
jsen O para 0 = 0,27/3, o 47/3, la ecuación (6.57) da el voltaje de fase se salida en el estado 
de conmutación (100) como 


Y (6.65) 


El vector espacial correspondiente V4 se obtiene sustituyendo la ecuación (6.65) en la ecuación 
(6.57) como 


Dos 5 
Vi = 3 Veľ (6.66) 
Asimismo, podemos derivar los seis vectores como 


V, = AC paran=1,2,...6 (6.67) 
El vector cero tiene dos estados de conmutación (111) y (000), uno de los cuales es redun- 
dante. El estado de conmutación redundante se puede utilizar para optimizar la operación 
del inversor, como minimizar la frecuencia de conmutación. La tabla 6.2 da la relación 
entre los vectores espaciales y sus estados de conmutación correspondientes. Observemos 
que estos vectores no se mueven en el espacio, por lo que se les conoce como vectores es- 
tacionarios, en tanto que el vector u(í) de la figura 6.24 y en la ecuación (6.64) gira a una 
velocidad angular de 


w=2Tf (6.68) 


donde fes la frecuencia fundamental del voltaje de salida del inversor. 
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Utilizando la transformación de tres fases a dos fases de la ecuación (6.59) y el voltaje 
de línea (voltaje de fase /3) como referencia, los componentes a-B de los vectores del voltaje rms 
de salida (valor pico /2) se pueden expresar como funciones de q1, q3 y qs. 


1 -1 -1 
a > qı 
YA 2 B 2 2 
a) 2 By 6.69 
a 3V2" A 617 ee 
0 2 2 qs 


Con el factor |2 para convertir el voltaje rms en su valor pico, el valor pico del voltaje de línea 
es Vi (pico) = 2Vs/\3 y el del voltaje de fase es Vp(pico) = Vy//3. Utilizando el voltaje de fase Va 
como referencia, lo que usualmente es el caso, el vector del voltaje de línea Vap va 77/6 adelante 
del vector de fase. El valor pico normalizado del n-ésimo vector de voltaje de línea se calcula 
a partir de 


Va = a gens 5 os — x =) sse (A) | 
paran = 0,1,2,6 (6.70) 


Hay seis vectores no cero V1— Ve y dos vectores cero, Vg y V7 como se muestra en la figura 6.26. 
Definamos un vector de desempeño U como la función integral de tiempo de V, de tal 
modo que 


U = J V, dt + Us (6.71) 


donde Uy es la condición inicial. De acuerdo con la ecuación (6.71), U traza un lugar geométrico 
hexagonal determinado por la magnitud y el periodo de los vectores de voltaje. Si los voltajes 
de salida son puramente senoidales entonces el vector de desempeño U es 


U“ = Me? = Melo! (6.72) 


donde M es el índice de modulación (0 < M < 1) para controlar la amplitud del voltaje de 
salida y w es la frecuencia de salida en radianes por segundo. U” traza un lugar geométrico 
circular puro como se muestra en la figura 6.26 mediante un círculo de puntos de radio M = 1 y 
se convierte en el vector de referencia V,. El lugar geométrico U se puede controlar selec- 
cionando V, y ajustando el ancho de V, para que siga el lugar geométrico U* con la mayor 
precisión posible. Este método se conoce como método del lugar geométrico cuasi circular. 
Los lugares geométricos de U y U (= V,) también se muestran en la figura 6.26. 

El desplazamiento angular entre el vector de referencia V, y el eje a del marco a—f se 
obtiene por 


Q(t) = Ju dt +0, (6.73) 


Cuando el vector V, de referencia (o modulador) pase a través de uno por uno de los sectores, 
se abrirán o cerrarán diferentes conjuntos de interruptores según el orden en que aparecen los 
estados de conmutación en la tabla 6.2. El resultado es que cuando V, realiza una revolución 
en el espacio, el voltaje de salida del inversor completa un ciclo. La frecuencia de salida del 
inversor corresponde a la velocidad de rotación de V, y su voltaje de salida se puede ajustar 
variando la magnitud de V,. 
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Vector modulador 
(rotatorio) V, = [v,JafB Número de sector 


Estado 
estacionario 
x 


FIGURA 6.26 


Representación del vector espacial. 


Vectores moduladores de referencia. Utilizando las ecuaciones (6.59) y (6.60), las 
señales moduladoras de línea de tres fases [0;]ape = [Ura Urb; v,e]? se pueden representar por 
el vector complejo U" = V, = [v,Jag = [varg] como sigue 


2 

Ura = 3 [ra T 0.5( 0,5 = Ver) | (6.74) 
V3 

UB = Ea (yp a Dye) (6.75) 


Si las señales moduladoras de linea [v,]abc son tres formas de onda senoidales balanceadas 
con una amplitud de A, = 1 y una frecuencia angular w, las sefiales moduladoras resultan- 
tes en el marco estacionario a—B Ve = [v;]ag se convierten en un vector de amplitud fija 
MA.¿(= M) que gira a una frecuencia w. Este también se muestra en la figura 6.26 como un 
círculo de puntos de radio M. 


Conmutación por vector espacial. El vector de referencia V, en un sector particular 
se puede sintetizar para producir una magnitud y posición dadas a partir de los tres vectores 
espaciales estacionarios cercanos. También se generan las señales de control de compuerta 
para los dispositivos de conmutación en cada sector. El objetivo de la conmutación por 


328 


Capítulo 6 Convertidores CD-CA 


vector espacial es aproximar la señal moduladora de línea senoidal V, con los ocho vec- 
tores espaciales (Vy, n = 0, 2,...,7). Sin embargo, si la señal moduladora V, queda entre 
los vectores Va y Vn+1, entonces deben usarse los dos vectores no cero (Va y Vn+1) y un SV 
cero (V, = Vo o V7) para obtener el voltaje de línea de carga máximo y para minimizar la 
frecuencia de conmutación. Como un ejemplo, se puede realizar un vector de voltaje V, en 
la sección 1 con los vectores Vy y V2 y uno de los dos vectores nulos (Vy o V7). Es decir, el 
estado Vy está activo durante el tiempo T1, V2 está activo durante T> y uno de los vectores 
nulos (Vo o V7) está activo durante 7,. Para una frecuencia de conmutación lo bastante alta 
se puede suponer que el vector de referencia V, permanece constante durante un periodo 
de conmutación. Como los vectores Vy y V2 son constantes y V, = 0, podemos igualar el 
tiempo de volts del vector de referencia a los vectores espaciales como 


Ve Xx Ti = VW XT, + V2 xX + V, XT, (6.76a) 


lo cual se define como la SVM. T1, T2 y T, son los tiempos de permanencia de los vectores 
Vi, Va y Vz, respectivamente. La ecuación (6.67) da los vectores espaciales en el sector 1 como 


2 2 T j 
Vi = 3 Vs; V > q ses, V, = 0; Vv. = Ve (6.77) 


donde V, es la magnitud del vector de referencia y 6 es el ángulo de V, 

Esto se logra utilizando dos vectores espaciales adyacentes con el ciclo de trabajo 
apropiado [15-18]. El diagrama vectorial se muestra en la figura 6.27. 

Sustituyendo la ecuación (6.77) en la ecuación (6.76a) se obtiene 


2 Dd 
TV," = TVs + TVs + T, x 0 


FIGURA 6.27 


Determinación de los tiempos de cada estado. 
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la cual, después de la conversión en coordenadas rectangulares, da la modulación por vector 
espacial como 


2 2 
T,V,(cos 8 + ¡sen0) = T, 3 Vs + T, 2 v,(cos E + json =) +T, x0 


Igualando las partes reales e imaginarias en ambos lados, obtenemos 


2 2 
T,V, cos 9 = T, Z Vs + T, 5 Vs cos q +T, x0 (6.78) 
; PA T 

JT, V, send = ¡T, 3 V; sen E (6.78b) 


Despejando T4, T> y T, en el sector 1 (0 = 0 = 1/3), obtenemos 


VS TY, 
T = V; sen( 7 ) (6.79a) 
v3 T, V, 
2 == sen(0) (6.79b) 
Vs 
T.=T,-T,- Th (6.79c) 


Si el vector de referencia V, queda en medio de los vectores Vy y Vz de modo que 0 = 77/6, el 
tiempo de permanencia es 7, = T2. Si V, está más cerca de V3, el tiempo de permanencia 
es T> > T¡ Si V, está alineado en la dirección del punto central, el tiempo de permanencia es 
Tı = T = T,. La relación entre los tiempos de permanencia y el ángulo 6 se muestra en la 
tabla 6.3. 

Las mismas reglas que se aplicaron en la ecuación (6.79) se pueden aplicar para calcular 
los tiempos de permanencia de los vectores en los sectores 2 a 6 si se utiliza un 6, modificado 
para el sector k-ésimo en lugar del 6 que se utilizó en los cálculos. 


0, =0-(k 13 


En las derivaciones se supone que el inversor funciona a una frecuencia constante y que 
permanece constante. 


para 0 = 0, = 1/3 (6.80) 


Indice de modulación. La ecuación (6.79) se puede expresar en función del índice de 
modulación M como sigue: 


T, = T¡Msen E E o) (6.81a) 
T, = T,M sen(0) (6.81b) 
Lane (6.81c) 


TABLA 6.3 Relación entre los tiempos de permanencia y el ángulo 0 del vector espacial en el sector 1 


Ángulo 9=0 0=0 < m6 0 = 7/6 0=0=7/3 0 = 7/3 


Tiempo de permanencia Tı T, >0 L> T=D <h T, =0 
Tiempo de permanencia Tz Th =0 h<T, T, = Th h>T, Th >0 
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donde M está dado por 


M = (6.82) 


Sea V, igual al valor rms del componente fundamental del voltaje de fase (fase a) de salida. V,, 
que es el valor de referencia pico, está relacionado con V, por 


V, = V2Va, 


la cual, después de sustituir en la ecuación (6.82), da M como 


O VBV,  V6Va 
Vs Vs 


M 


(6.83) 


donde se aprecia que el voltaje rms de salida V,; es proporcional al índice de modulación M. 
Dado que el hexágono de la figura 6.26 está formado por seis vectores estacionarios que tienen 
una longitud de 2Vy/3, el valor máximo del vector de referencia está dado por 


2 V3 Vs 
Ve (máx) =3 Ys x 2 = V3 


Sustituyendo V,(máx) en la ecuación (6.82) se obtiene el índice máximo de modulación M máx 
como 


(6.84) 


V3 Vs 
Mus = x =i 6.85 
Vs V3 (6.85) 


la cual da el rango del índice de modulación para SVM como 


0S Mná = 1 (6.86) 


Secuencia de SV. La secuencia de SV debe asegurarse de que los voltajes de línea de 
carga tengan simetría de cuarto de onda para reducir los armónicos impares en sus espec- 
tros. Para reducir la frecuencia de conmutación también es necesario acomodar la secuencia 
de conmutación de modo que la transición de una a la siguiente se realice conmutando sólo 
una rama del inversor a la vez. Es decir, se activa una y se desactiva la otra. La transición de un 
sector en el diagrama vectorial espacial al siguiente no requiere conmutación o si acaso una 
cantidad mínima de conmutaciones. Aunque no hay un método sistemático para generar 
una secuencia de SV, la secuencia V,, Va; Vn+1 Vz satisface estas condiciones (donde V, se 
selecciona alternadamente entre Vo y V7). Si, por ejemplo, el vector de referencia queda en 
la sección 1, la secuencia de conmutación es Vo, V1, V2, V7, V2, Vi, Vo. El intervalo de tiempo 
T, (= To = T7) se puede dividir y distribuir al principio y al final del periodo de muestreo, T.. 
La figura 6.28 muestra tanto la secuencia como los segmentos de los voltajes de salida tri- 
fásicos durante dos periodos de muestreo. Por lo general, los intervalos de tiempo de los 
vectores nulos están distribuidos equidistantes entre sí, como se muestra en la figura 6.28, 
con T,/2 al principio y T,/2 al final. 

El patrón de SVM en la figura 6.28 tiene las siguientes características: 


1. El patrón en la figura 6.28 tiene una simetría de cuarto de onda. 


2. Los tiempos de permanencia en los siete segmentos se suman al periodo de muestreo 
(T, = Ti + T + T,) o a un múltiplo de T,. 


3. 
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FIGURA 6.28 
Patrón de la SVM. 


La transición del estado (000) al estado (100) implica sólo dos interruptores y se logra 
activando Q, y desactivando Q4. 

El estado de conmutación (111) se selecciona para el segmento T,/2 en el centro para 
reducir el número de conmutaciones por periodo de muestreo. El estado de conmutación 
(000) se selecciona para los segmentos T,/2 en ambos lados. 


Cada uno de los interruptores del inversor se activa y desactiva una vez por periodo de 
muestreo. Por tanto, la frecuencia de conmutación f;,, de los dispositivos es igual a la fre- 
cuencia de muestreo f, = 1/T, o a su múltiplo. 

El patrón de una forma de onda como se muestra en la figura 6.28 se puede producir 
durante nT, que es un múltiplo (n) o una fracción (1/n) del periodo de muestreo Ts 
multiplicando por o dividiendo entre n los tiempos de permanencia. Es decir, si multi- 
plicamos por 2, los segmentos abarcarán dos periodos de muestreo. 


Los voltajes instantáneos de fase se pueden calcular promediando el tiempo de los SV 


durante un periodo de conmutación para el sector 1 como sigue 


v, A + T +2) = sen(Z +0) (6.87a) 
N SEND e) 2 3 i 


S 
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V, (-T, T, V3 T 

ow = AA) V 2 sen (o 5) am 
V; -f, T, 

VN = T. 2 T T + > = — Van (6.87c) 


Para minimizar los armónicos no característicos en la modulación por SV, la frecuencia de 
muestreo normalizada f,,, debe ser un múltiplo entero de 6; es decir, T = 6nT, para n = 1, 
2,3,... Esto se debe a que los seis vectores se deben usar equitativamente en un periodo para 
producir voltajes de salida de línea simétricos. Como un ejemplo, la figura 6.29 muestra formas 
de onda típicas de una modulación por SV para fn = 18 y M = 0.8. 


Sobremodulación. En la sobremodulación el vector de referencia sigue una trayec- 
toria circular que extiende los límites del hexágono [19]. Las partes del círculo dentro del 
hexágono utilizan las mismas ecuaciones de la SVM para determinar los tiempos de los 


(a) Señales moduladoras 


Si 
=< activo 
wt 
0 90 180 270 360 
(b) Estado del interruptor S4 
Ss 
< activo 
wt 
0 90 180 270 360 


(c) Estado del interruptor S3 


FIGURA 6.29 


Formas de onda trifásicas para modulación ; : 
por vector espacial (M = 0.8, fi, = 18). (d) Espectro del voltaje de salida de ca 
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=T. V3 cos(A0) — sen(A0) 


T 
1 v3 cos(A0) + sen(A0) 
T. =T. 2 sen(A0) 
vz = 010 E Sk = 110 72 3 cos(A0) + sen(A0) 
Ty =0 
0 (T=T, +T) 


100 
v4 = O11 
= m-T-sen(60 — A9) 
T, = m-T-sen(A0) 
Ty = T — (T, + Tə) 
FIGURA 6.30 


Sobremodulación. [Ref. 20, R. Valentine]. 


estados T,,, T,41 y T; en la ecuación (6.81). Sin embargo, las partes del círculo afuera del 
hexágono están limitadas por las fronteras del hexágono, como se muestra en la figura 6.30, 
y los estados de tiempo correspondientes. T, y Ta+ se calcula a partir de [20]: 


V3 cos(0) — sen(@) 


"5 V3cos(0) + sen(0) eee 
Toy = Te) (6.88b) 
" "3 cos(0) + sen(0) 

Peto RoR Sh (6.88c) 


El índice máximo de modulación M para SVM es Mmáx = 2/43. Para 0 < M <1, el inversor 
funciona en la SVM normal, y para M = 2/3, el inversor funciona por completo en el modo 
de salida de seis pasos. El funcionamiento de seis pasos conmuta el inversor a los seis vecto- 
res que se muestran en la tabla 6.2, y de este modo se minimiza el número de conmutación 
en una vez. Para 1 < m < 2//3, el inversor funciona en sobremodulación, lo cual normalmente se 
utiliza como paso de transición de las técnicas de SVM a un funcionamiento de seis pasos. 
Aunque la sobremodulación permite utilizar más el voltaje de entrada de cd que las técni- 
cas SVM estándar, produce voltajes de salida no senoidales con un alto grado de distorsión, 
en especial a una baja frecuencia de salida. 
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TABLA 6.4 Segmentos de conmutación en todos los sectores de SVM 


Sector Segmento 1 2 3 4 5 6 7 
1 Estado V, NA V: V: V2 Vi Vo 
del vector 000 100 110 111 110 100 000 
2 Estado Vo V, V2 V V2 V3 Vo 
del vector 000 010 110 111 110 010 000 
3 Estado Vo V, V, V; Vi V3 Vo 
del vector 000 010 011 111 011 010 000 
4 Estado Vo V; V, V; Vi Vs Vo 
del vector 000 001 011 111 011 001 000 
5 Estado Vo Vs Ve V; Ve V; Vo 
del vector 000 001 101 111 101 001 000 
6 Estado Vo Vi Ve V; Ve Vi Vo 


del vector 000 100 101 111 101 100 000 


Implementación de la SVM. La figura 6.28 muestra la secuencia de conmutación sólo 


para el sector 1. La práctica requiere la secuencia de conmutación para los seis segmentos 
como aparecen en la tabla 6.4. La figura 6.31 muestra el diagrama de bloques de la implemen- 
tación del algoritmo de SVM. La implementación implica los siguientes pasos: 


1. 


3. 
4. 


Transformación de las señales de referencia trifásicas a señales bifásicas mediante la 


transformación de a—b—c a la transformación a—ß en dos componentes V,a y U;g (ecua- 
ciones 6.74 y 6.75). 


Determine la magnitud V, y el ángulo 0 del vector de referencia. 
V, = Vv + vg (6.89a) 
psm E (6.89b) 


Calcule el ángulo 0; del sector con la ecuación (6.80). 
Calcule el índice de modulación M con la ecuación (6.82). 


Señales 
de compuerta 
Sectores # 1-6 
a Vrs 0 Calculador > >g 
Va > > vg > de sector Ox de 
tan! ma 
uy abel ta Generador |_, g, 
H=>| de secuencia 
af la 24v 2 », si Calculador del A. eN 
v, — — y > V3 >| =: tiempo de > a 
permanencia conmutación |_, gs 
Señales de vi 
. >| -—> 
referencia Vp T; &6 


FIGURA 6.31 


Diagrama de bloques para la implementación digital del algoritmo de SVM. 


6.7.5 


6.8 
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TABLA 6.5 Resumen de técnicas de modulación 


Voltaje de fase Voltaje de línea Forma de 
Tipo de modulación normalizado, Vp/Vs normalizado, V;/Vs5 onda de salida 
PWM senoidal 0.5 0.5 X /3 = 0.8666 Senoidal 
PWM de 60° 1//3 = 0.57735 1 Senoidal 
PWM de terceros armónicos 1/3 = 0.57735 1 Senoidal 
SVM 1//3 = 0.57735 1 Senoidal 
Sobremodulación Mayor que el valor Mayor que el valor No senoidal 

paraM=1 para M =1 

Seis pasos \2/3 = 0.4714 \(2/3) = 0.81645 No senoidal 


5. Calcule los tiempos de permanencia T,, T, y T, para la ecuación (6.81). 
6. Determine las señales de control de compuerta y su secuencia de acuerdo con la tabla 6.4. 


Comparación de las técnicas de PWM 


Para crear las formas de onda de ca de voltaje y frecuencia variables se puede utilizar cualquier 
esquema de modulación. La PWM senoidal compara una portadora triangular de alta fre- 
cuencia con tres señales de referencia senoidales, conocidas como señales moduladoras, para 
generar las señales de control de compuerta para los interruptores del inversor. Básicamente 
es una técnica de dominio analógico y en general se utiliza para convertir potencia con imple- 
mentación tanto analógica como digital. Debido a la cancelación de los terceros armónicos y 
a la mejor utilización de la fuente de cd, se prefiere la PWM de terceros armónicos en apli- 
caciones trifásicas. A diferencia de las técnicas de PWM senoidal y de terceros armónicos, el 
método de SV no considera cada uno de los tres voltajes moduladores como una identidad dis- 
tinta. Los tres voltajes se toman en cuenta al mismo tiempo dentro de un marco de referencia 
bidimensional (plano a—f) y el vector de referencia complejo se procesa como una sola unidad. 
La SVM ofrece las ventajas de menos armónicos y un alto índice de modulación además de 
las características de una implementación digital completa con un solo microprocesador. Por 
su flexibilidad de manipulación, la SVM tiene cada vez más aplicaciones en convertidores de 
potencia y controles de motor. La tabla 6.5 resume los diferentes tipos de esquemas de modu- 
lación para inversores trifásicos con M = 1. 


Puntos clave de la sección 6.7 Las técnicas de modulación senoidal, de inyección de armó- 
nicos y SVM se suelen utilizar para inversores trifásicos. Por la flexibilidad de manipulación e 
implementación digital, la SVM tiene cada vez más aplicaciones en convertidores de potencia 
y control de motores. 


REDUCCIONES ARMÓNICAS 


En las secciones 6.6 y 6.7 observamos que el control del voltaje de salida de los inversores 
requiere variar tanto el número de pulsos por medio ciclo como los anchos generados por 
las técnicas de modulación. El voltaje de salida contiene armónicos pares dentro de un espectro 
de frecuencia. Algunas aplicaciones requieren un voltaje de salida fijo o variable, ya que 
ciertos armónicos son indeseables porque reducen determinados efectos como el par motor 
armónico y calentamiento en motores, interferencias, y oscilaciones. 
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FIGURA 6.32 


Voltaje de salida con dos muescas bipolares por media onda. 


Desplazamiento de fase. La ecuación (6.45) indica que el n-ésimo armónico se puede 
eliminar con la selección apropiada del ángulo de desplazamiento a si 


cosna = 0 


_ 90° 
on 


(6.90) 


Q 


y el tercer armónico se elimina si a = 90/3 = 30°. 


Muescas de voltaje de salida bipolares. Se puede eliminar un par de armónicos indesea- 
bles en la salida de los inversores monofásicos con la introducción de un par de muescas de 
voltaje bipolares simétricamente colocadas [21] como se muestra en la figura 6.32. 

La serie de Fourier del voltaje de salida se puede expresar como 


00 
v= Y, B,sennot (6.91) 
n=1,3,5,... 
donde 
AV. Oy az T2 
B, = = p sen not d(wt) — J sen not d(wt) + J sen not d( wt) 
0 Q1 az 
4V,1 -2 +2 
z cos na cos naz (6.92) 
T n 
La ecuación (6.92) se puede ampliar a m muescas por cuarto de onda 
AV, 
B, = a (1 — 2 cos na + 2 cos na — 2 cos naz + 2 cos nag — *** ) (6.93) 
4V, m a 
Bam | Ue 2 (-1)* cos(nax) paran = Lis (6.94) 
k=1 


T 
donde y <a, < ... <a, < > 
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El tercero y quinto armónicos se eliminarían si Bz = Bs = 0 y la ecuación (6.92) da las 
ecuaciones necesarias a despejar 


1 

1 - 2 cos 3a; + 2cos3a, =0 0 a = 3 cos (cos 3a, — 0.5) 
l 

1 — 2 cos 5a + 2 cos 5a =0 o a, = 5 008 (cos Saz + 0.5) 


Este ecuaciones se pueden despejar iterativamente suponiendo que a; = 0 y repitiendo los 
cálculos para or; y a2. El resultado es a; = 23.62” y a) = 33.3". 


Muescas de voltaje de salida unipolar. Con muescas de voltaje unipolar como se 
muestra en la figura 6.33, el coeficiente B,, está dado por 


AV. a 1/2 
B, == [| sen nwt d(wt) + J sen not d(ot) 
0 


T 


4V,1 — cosna, + cos no) 


= > (6.95) 
La ecuación (6.95) se puede ampliar a m muescas por cuarto de onda como 
AV, m k 
B, = 1 + Y (-1)“cos(naz) para n = 1,3,5,... (6.96) 
nT k=1 
T 
donde ay <a, < ... <A < 5. 


2 


El tercero y quinto armónicos se eliminarían si 


1 — cos 3a; + cos3a, = 0 


1 — cos5a; + cos5a, = 0 


Despejando estas ecuaciones mediante iteraciones con un programa Mathcad, obtenemos 
ay = 17.83° y ay = 37.97°. 


FIGURA 6.33 


Voltaje de salida unipolar con dos muescas por medio ciclo. 
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FIGURA 6.34 


Voltaje de salida para modulación por ancho de pulso senoidal modificada. 


Modulación de 60%. El coeficiente B, se determina como sigue 


B, = ake Pa sen(not) d(wt) + y sen(not) d(wt) + A sen(not) d( wt) 


nT a a 
1/2 
+ I sen(not) d( wt) | 
1/3 
4V, 1 m 
B, = | > (-1) * cos( nay)| paran = 1,3,5,... (6.97) 
nT 2 k=1 


Las técnicas de PWM senoidal modificada se pueden aplicar para generar las muescas 
que eliminarían ciertos armónicos de forma efectiva en el voltaje de salida como se muestra en 
la figura 6.34. 


Conexiones con transformador. Los voltajes de salida de dos o más inversores se 
pueden conectar en serie con un transformador para reducir o eliminar ciertos armónicos 
indeseables. La configuración para combinar dos voltajes de salida de un inversor se muestra en 
la figura 6.35a. Las formas de onda de la salida de cada inversor y el voltaje de salida resultante 
se muestran en la figura 6.35b. El segundo inversor tiene un desplazamiento de fase de 1/3. 

En la ecuación (6.6), la salida del primer inversor se puede expresar como 


Vo, = A, sen wt + A; sen 3wt + A; sen 5wt + --- 


Como la salida del segundo inversor, v,2, está retrasada por 7/3, 
Vo = Ay sen (a - z) + Az sen3 (or - z) + As sensu = z) TE 
El voltaje resultante, vo, se obtiene por suma vectorial. 
Vo = Va tva = V3] A sen (or - z) + A,sens(or + z) Js =] 


Por consiguiente, un desplazamiento de fase de 7/3 y la combinación de los voltajes con la co- 
nexión de un trasformador eliminarían los terceros armónicos (y todos los armónicos múltiplos 
impares del tercer armónico). Observemos que el componente fundamental resultante no es 
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(a) Circuito (b) Formas de onda 
FIGURA 6.35 


Eliminación de armónicos mediante una conexión con trasformador. 


dos veces el voltaje individual, sino que es V3/2(=0.866) veces el de los voltajes de salida indi- 
viduales y la salida efectiva se ha reducido mediante (1 — 0.866 =) 13.4%. 

Las técnicas de eliminación armónica, las cuales son adecuadas sólo para voltaje fijo, 
aumentan el orden de los armónicos y reducen los tamaños del filtro de salida. Sin embargo, 
esta ventaja se debe valorar en función de las pérdidas por conmutación incrementada de 
los dispositivos de potencia y el hierro aumentado (o pérdidas magnéticas) en el transformador 
por frecuencias armónicas más altas. 


Ejemplo 6.6 Cómo determinar el número de muescas y sus ángulos 


Un inversor monofasico de onda completa utiliza múltiples muescas para producir voltaje bipolar como se 
muestra en la figura 6.32, y se requiere eliminar los armónicos quinto, séptimo, undécimo y decimotercero 
de la onda de salida. Determine el número de muescas y sus ángulos. 


Solución 

Para eliminar el quinto, séptimo, undécimo y decimotercer armónicos, A5 = A7 = Ay, = A13 = 0; es decir, 
m = 4. Se requerirían cuatro muescas por cuarto de onda. La ecuación (6.93) da el siguiente conjunto de 
ecuaciones simultáneas no lineales para despejar los ángulos. 


1 — 2 cos 5a; + 2 cos 5a, — 2 cos 5a3 + 2 cos Say = 0 


1 — 2 cos 7a, + 2 cos 7a, — 2 cos 7a3 + 2 cos 7a, = 0 
1 — 2cos 11a; + 2 cos 11a, — 2 cos 11a; + 2 cos lla, = 0 
1 — 2cos 13a, + 2 cos 13a, — 2 cos 13a3 + 2 cos 13a4 = 0 


La solución de estas ecuaciones por iteración con el programa Mathcad da por resultado 


a, =10.55% a) =1609% a3 = 30.91° ay = 32.87 
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Nota: no siempre es necesario eliminar el tercer armónico (ni los armónicos múltiplos 
impares del tercer armónico), que normalmente no está presente en conexiones trifásicas. Por 
consiguiente, en inversores trifásicos, es preferible eliminar el quinto, séptimo y undécimo 
armónicos de los voltajes de salida, de modo que el LOH sea el decimotercero. 


Puntos clave de la sección 6.8 


e Se pueden seleccionar con anticipación los ángulos de conmutación de los inversores para 
eliminar ciertos armónicos en los voltajes de salida. 


e La técnica de eliminación de armónicos que son adecuadas sólo para voltajes de salida fijos 
incrementan el orden de los armónicos y reducen los tamaños de filtros de salida. 


INVERSORES CON FUENTE DE CORRIENTE 


En las secciones anteriores vimos que los inversores se alimentan de una fuente de voltaje y se 
hace que la corriente de carga fluctúe de positiva a negativa, y viceversa. Para hacer frente a las 
cargas inductivas se requieren interruptores de potencia con diodos de conducción libre, en tanto 
que en un inversor con fuente de corriente (CSI), la entrada se comporta como una fuente de 
corriente. La corriente de salida se mantiene constante independientemente de la carga en 
el inversor y se hace que el voltaje de salida cambie. En la figura 6.36a se muestra el diagrama 
del circuito de un inversor monofásico transistorizado. Ya que debe haber un flujo continuo de 
corriente desde la fuente, dos interruptores siempre deben conducir —uno desde los interruptores 
superiores y el otro desde los inferiores. La secuencia de conducción es 12, 23, 34, y 41 como se 
muestra en la figura 6.36b. La tabla 6.6 muestra los estados de conmutación. Los transistores Q4, 
Q; de la figura 6.36a actúan como dispositivos de conmutación $1 y Sy, respectivamente. Si dos 
interruptores, uno superior y uno inferior, conducen al mismo tiempo de modo que la corriente 
de salida sea +1; , el estado de conmutación es 1; mientras estos interruptores estén cerrados al 
mismo tiempo, el estado de conmutación es 0. La figura 6.36c muestra la forma de onda de la 
corriente de salida. Los diodos en serie con los transistores se requieren para bloquear los voltajes 
inversos en los transistores. 

Cuando dos dispositivos en diferentes ramas conducen, la corriente de la fuente Iz 
fluye a través de la carga. Cuando dos dispositivos en la misma rama conducen, la corriente 
de fuente se desvía de la carga. El diseño de la fuente de corriente es similar al del ejemplo 5.10. 
La serie de Fourier de la corriente de carga se expresa como 


2 AL nd 
ip = 2 a sen > sen n(at) (6.98) 
n=1,3,5,... 


TABLA 6.6 Estados de conmutación para un inversor monofásico de puente completo con fuente de corriente (CSI) 


Estado Estado de conmuta- 
Estado núm. ción $1528384 lo Componentes que conducen 
S1 y Sp están abiertos y Sy y S3 están cerrados 1 1100 Ir Si y Sp Dy y D2 
S3 y S4 están abiertos y S1 y Sj están cerrados 2 0011 =i; S3 y S4 D3 y D4 
S1 y S4 están abiertos y S3 y S3 están cerrados 3 1001 0 S1 y S4 D1 y Da 
S3 y Sp están abiertos y S4 y S4 están cerrados 4 0110 0 S3 y Sp D3 y D2 
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FIGURA 6.36 


Fuente de corriente monofásica. 


(a) CSI transistorizado 
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La figura 6.37a muestra el diagrama del circuito de un inversor trifásico con fuente de 
corriente. La figura 6.37b muestra las formas de onda de las señales de control de compuerta y 
las corrientes de línea para una carga conectada en Y. En todo momento, sólo dos tiristores 
conducen al mismo tiempo y cada dispositivo conduce durante 120°. Según la ecuación (6.20a), 
la corriente instantánea de la fase a de una carga conectada en Y se puede expresar como 


2 Al 
i= > L sen(  ) sen senn( wr + z) (6.99) 


n=1,3,5,... na 


Según la ecuación (6.25a), la corriente instantánea de fase para una carga conectada en delta 
está dada por 


$ Al, nT AT 
de = cis 6.100 
la 2 ae sen( > ) sen( 3 ) sen (not) para n = 1,3,5, ( ) 


Las técnicas PWM, SPWM, MSPWM, MSPWN o SVM se puedne aplicar para variar la 
corriente de carga y para mejorar la calidad de su forma de onda. 

El inversor con fuente de corriente es el dual de un VSI. En un VSI el voltaje de línea 
a línea es similar en cuanto a forma a la corriente de línea de un CSI. Las ventajas del CSI 
son (1) como la corriente de cd de entrada se controla y limita, el disparo fallido de los dis- 
positivos de conmutación, o cortocircuito, no serían problemas graves; (2) la corriente pico 
de los dispositivos de potencia está limitada; (3) los circuitos de conmutación de tiristores 
son más simples, y (4) tiene la capacidad de manejar una carta reactiva o regenerativa sin 
diodos de conducción libre. 

Un CSI requiere un reactor relativamente grande para exhibir características de fuente 
de corriente y una etapa convertidora extra para controlar la corriente. La respuesta dinámica 
es más lenta. Por la transferencia de corriente de un par de interruptores a otro, se requiere un 
filtro de salida para suprimir los picos de voltaje de salida. 


Puntos clave de la sección 6.9 


e Un CSI es un dual del VSI. En un VSI, la corriente de carga depende de la impedancia de la 
carga, mientras que el voltaje de carga en un CSI depende de la impedancia de la carga. Por 
esa razón los diodos se conectan en serie con los dispositivos de conmutación para proteger- 
los de voltajes transitorios debido a la conmutación de la corriente de carga. 


INVERSOR DE ENLACE DE CD VARIABLE 


El voltaje de salida de un inversor se puede controlar variando el índice de modulación (o 
anchos de pulsos) y manteniendo constante el voltaje de entrada de cd; sin embargo, en este 
tipo de control de voltaje, en el voltaje de salida estaría presente un rango de armónicos. 
Los anchos de pulso se pueden mantener fijos para eliminar o reducir ciertos armónicos 
y el voltaje de salida se puede controlar variando el nivel del voltaje de entrada de cd. Tal 
disposición como se muestra en la figura 6.38 se conoce como inversor de enlace de cd 
variable. Esta disposición requiere una etapa convertidora adicional; y si es un convertidor, 
la potencia no se puede retroalimentar a la fuente de cd. Para obtener la calidad y armónicos 
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(b) Formas de onda 


FIGURA 6.37 


Inversor transistorizado con fuente de corriente trifásica. 
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FIGURA 6.38 


Inversor de enlace de cd variable. 


deseados del voltaje de salida, la forma del voltaje de salida se puede predeterminar, como 
se muestra en la figura 6.1b o en la figura 6.36. Se hace variar la fuente de cd para que produzca 
una salida de ca variable. 


INVERSOR ELEVADOR 


El VSI monofásico de la figura 6.3a utiliza la topología de reductor, la cual tiene la caracterís- 
tica de que el voltaje promedio de salida siempre es más bajo que el voltaje de cd de entrada. 
Por consiguiente, si se necesita un voltaje de salida más alto que el de entrada, se debe usar un 
convertidor cd-cd elevador entre la fuente de cd y el inversor. Dependiendo de los niveles 
de potencia y voltaje, esto puede dar por resultado un volumen, peso y costos altos y una 
eficiencia reducida. La topología de puente completo, sin embargo, se puede utilizar como 
inversor elevador que puede generar un voltaje de ca de salida más alto que el voltaje de cd 
de entrada [22,23]. 


Principio básico. Consideremos dos convertidores cd-cd que alimentan una carga 
resistiva R como se muestra en la figura 6.39a. Los dos convertidores producen una salida de onda 
seno de cd polarizada de tal modo que cada fuente sólo produce un voltaje unipolar como se 
muestra en la figura 6.39b. La modulación de cada convertidor está desfasada 180° con la 
otra de modo que la excursión del voltaje a través de la carga se minimiza. De este modo, 
los voltajes de salida de los convertidores se describen como 


Va = Vea + Vin Sen wt (6.101) 
Up = Ved + Vin sen wt (6.102) 

En consecuencia, el voltaje de salida es senoidal y se expresa como 
Vo = Va — Vp = 2V,, sen wt (6.103) 


Por tanto, aparece un voltaje de cd polarizado en cada extremo de la carga con respecto a 
tierra, pero el diferencial de voltaje de cd a través de la carga es cero. 
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FIGURA 6.39 


Principio del inversor elevador. 


Circuito del inversor elevador. Cada inversor es un convertidor elevador bidireccional 
de corriente como se muestra en la figura 6.40a. El inversor elevador se compone de dos 
convertidores elevadores como se muestra en la figura 6.40b. La salida del inversor se puede con- 
trolar con uno de dos métodos: (1) utilizar un ciclo de trabajo k para el convertidor A y un 
ciclo de trabajo de (1 — k) para el convertidor B, o bien (2) usar un ciclo de trabajo distinto 
para cada convertidor de modo que cada uno produzca una salida de onda seno de cd polarizada. 
Se prefiere el segundo método que utiliza los controladores A y B para hacer que los voltajes 
Va y Vp del capacitor sigan un voltaje senoidal de referencia. 


4 1, UControlador -—> S, Sy, <—— Controlador ip 
A en modo y B en modo 
V; [deslizante deslizante | y, 


c> S$, Sy < 


(a) Un convertidor elevador bidireccional (b) Dos convertidores elevadores bidireccionales 


FIGURA 6.40 


Inversor elevador compuesto de dos convertidores elevadores. [Ref. 22, R. CaCeres]. 
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(a) Circuito equivalente del convertidor A (b) Circuito equivalente simplificado 
del convertidor 4 


FIGURA 6.41 


Circuito equivalente del convertidor A. 


Funcionamiento del circuito. El funcionamiento del inversor se puede explicar conside- 
rando sólo un inversor A como se muestra en la figura 6.41a, el cual se simplifica como aparece en 
la figura 6.41b. Hay dos modos de funcionamiento: el modo 1 y el modo 2. 


Modo I: Cuando el interruptor S4 se cierra y el Sy se abre como se muestra en la figura 6.42a, 
la corriente del inductor iz; sube linealmente, el diodo D, se polariza a la inversa, el 
capacitor C4 suministra energía a la carga, y el voltaje V, decrece. 

Modo 2: Cuando el interruptor S4 se abre y Sz se cierra, como se muestra en la figura 6.42b, 
la corriente del inductor iz; fluye a través del capacitor C¡ y la carga. La corriente i; 
decrece mientras que el capacitor C4 se recarga. 


El voltaje promedio de salida del convertidor A, que funciona en el modo elevador, se puede 
calcular como sigue 


V, 
V, 


= 6.104 


El voltaje promedio de salida del convertidor B, que funciona en el modo elevador, se puede 
calcular como sigue 


Vs 
V, = (6.105) 
k 
le Ra Lı Ry 
—, 
ABIERTO 
Si 7 Sı — CERRADO 
Vy 
Su —  S,—> ABIERTO 
CERRADO 
(a) Modo 1: S; abierto y S, cerrado (b) Modo 2: S; cerrado y S, abierto 


FIGURA 6.42 


Circuitos equivalentes durante los modos de funcionamiento. 
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Por consiguiente, el voltaje promedio de salida está dado por 


que da la ganancia de cd del inversor elevador como 


V,  2k-1 
Gea V. U- Ok (6.106) 


donde k es el ciclo de trabajo. Observemos que V, se vuelve cero en k = 0.5. Si el ciclo de 
trabajo varía en torno al punto quiescente de 50% del ciclo de trabajo, hay un voltaje de ca 
a través de la carga. Ya que el voltaje de salida en la ecuación (6.103) es dos veces el compo- 
nente senoidal del convertidor A, el voltaje de salida pico es igual a 


Vol pico) = 2Vin a 2V, = 2 Voa (6.107) 


Como un convertidor elevador no puede producir un voltaje de salida más bajo que el voltaje 
de entrada, el componente de cd debe satisfacer la condición [24] 


Vea = A Vin + Vs) (6.108) 


lo cual implica que hay muchos posibles valores de V.g. Sin embargo, el término igual produce 
el menor esfuerzo en los dispositivos. Con las ecuaciones (6.104), (6.107) y (6.108), obtenemos 


2V, Va pico) 
Vapi) = TE 2( + Y 


lo cual da la ganancia de voltaje de ca como 


ic, 
Valea k 

= = 6.10 
Cea VA 1-k on 


De este modo, Vo(pico) Se vuelve Vs con k = 0.5. Las características de ganancia de ca y cd del 
inversor elevador se muestran en la figura 6.43. 

La corriente del inductor J; que depende de la resistencia R de la carga y el ciclo de 
trabajo k se determina de 


I, = | 5 E z| a “TR (6.110) 


El esfuerzo producido por el voltaje del inversor elevador depende de la ganancia de ca Gea, el 
voltaje pico de salida V,,, y la corriente de carga Iz. 


Inversor reductor-elevador. La topología de puente completo también puede fun- 
cionar como inversor reductor-elevador [24], como se muestra en la figura 6.44. Tiene casi la 
misma característica que el inversor elevador y es capaz de generar un voltaje de salida de 
ca más bajo o más alto que el voltaje de entrada de cd. El análisis del convertidor en estado 
estable tiene las mismas condiciones que el inversor elevador. 
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Inversor elevador 
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FIGURA 6.43 


Características de ganancia del inversor elevador. 
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Inversor reductor-elevador. [Ref. 23, R. CaCeres]. 
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Puntos clave de la sección 6.11 


e Con una secuencia de conmutación apropiada, la topología de puente monofásico puede 
funcionar como inversor elevador. La ganancia de voltaje depende del ciclo de trabajo. 

e Secuencia de conmutación. S; se abre durante kT y Sz se abre durante (1 — k)T. Asimismo, 
S3 se abre durante (1 — k)T y S4 se abre durante kT. 


DISEÑO DEL CIRCUITO INVERSOR 


La determinación de las capacidades de voltaje y corriente de los dispositivos de potencia en 
circuitos inversores depende de los tipos de inversores, carga, y métodos de control de voltaje 
y corriente. El diseño requiere (1) derivar las expresiones para la corriente instantánea de carga y 
(2) graficar las formas de onda de corriente de cada dispositivo y componente. Una vez que se 
conocen las formas de onda de corriente, se pueden determinar las capacidades de los dispositivos 
de potencia. La evaluación de las capacidades de voltaje requiere establecer los voltajes inversos de 
cada dispositivo. 

Para reducir los armónicos de salida se requieren filtros de salida. La figura 6.45 
muestra los filtros de salida comúnmente utilizados. Un filtro C es muy sencillo como se muestra 
en la figura 6.45a, pero absorbe más potencia reactiva. Un filtro LC sintonizado como el de 
la figura 6.45b elimina sólo una frecuencia. Un filtro CLC adecuadamente diseñado como 
el de la figura 6.45c es más efectivo para reducir los armónicos de banda ancha y consume 
menos potencia reactiva. 


Ejemplo 6.7 Cómo determinar el valor del filtro C para eliminar ciertos armónicos 


El inversor monofásico de puente completo de la figura 6.3a alimenta una carga R = 10 Q, L = 31.5 mH, 
y C = 112 pF. El voltaje de entrada de cd es V, = 220 V y la frecuencia del inversor es f, = 60 Hz. El 
voltaje de salida tiene dos muescas de modo que el tercero y quinto armónicos se eliminan. (a) Determine 
la expresión para la corriente de carga i,(t). (b) Si se utiliza un filtro C de salida para eliminar el séptimo 
armónico y armónicos de mayor orden, determine la capacitancia del filtro Ce. 


Solución 
La forma de onda del voltaje de salida se muestra en la figura 6.32. V, = 220 V, f, = 60 Hz, R = 100, 
L = 31.5 mH, y C = 112 pF, wo = 27 X 60 = 377 rad/s. 

La reactancia inductiva para el n-ésimo voltaje armónico es 


X, = j2nm X 60 X 31.5 x 10° = j11.87nQ 


O + O + EY + 
Le 
C= 
== C, | Carga Carga =O C.== | Carga 
L 3 
O ad O ad ad 
(a) Filtro C (b) Filtro CL Filtro CLC 


FIGURA 6.45 
Filtros de salida. 
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La reactancia capacitiva para el n-ésimo voltaje armónico es 


710° 523.68 
X= = Q 
2n7 X 60 x 112 n 


La impedancia para el n-ésimo voltaje armónico es 


23.68 Y ]!? 
\Z,,| = jio | (ism ) | 
n 


y el ángulo del PF para el n-ésimo voltaje armónico es 


a. 


ö = el 11.87n — 23.68/n 
n 10 


= tan (1187 - 228) 
n 


La ecuación (6.92) da los coeficientes de la serie de Fourier, 


_4V,1- 2 cos na; +2 cos nay 
n 


T n 


Para a; = 23.62° y a = 33.3°, el tercero y quinto armónicos estarían ausentes. De la ecuación 
(6.91) el voltaje instantáneo de salida se puede expresar como 
v(t) = 235.1sen337t + 69.4 sen (7 X 377t) + 114.58 sen (9 X 377t) 
+85.1sen(11 X 377t) + -::: 
Dividiendo el voltaje de salida entre la impedancia de carga y considerando el retardo apropiado 
debido a los ángulos del PF se obtiene la corriente de carga como 
i(t) = 15.19 sen(377t + 49.74”) + 0.86 sen(7 X 377t — 82.85”) 
+ 1.09 sen(9 X 377t — 84.52%) + 0.66 sen(11 X 3774 — 85.55%) +--- 

El n-ésimo armónico y los armónicos de mayor orden se reducirían significativamente si la 


impedancia del filtro fuera mucho menor que la de la carga, y normalmente una relación de 
1:10 es adecuada. 


1Z, | = 10%, 


donde la impedancia del filtro es |X,| = 1/(377nC,). El valor de la capacitancia del filtro C, se 
puede calcular por 


23.68 Y? 10 
10? +{ 11.8 = 
| ( m n ) | 377nC, 


Para el séptimo armónico, n = 7 y C, = 47.3 pF. 


Ejemplo 6.8 Simulación con PSpice de un inversor monofásico con un control de PWM 


El inversor monofásico de la figura 6.3a utiliza el control de PWM como se muestra en la figura 6.12a 
con cinco pulsos por medio ciclo. El voltaje de suministro de cd es V, = 100. El índice de modula- 
ción M es 0.6. La frecuencia de salida es fọ = 60 Hz. La carga es resistiva con R = 2.5 Q. Use PSpice 
(a) para graficar el voltaje de salida vo, y (b) para calcular sus coeficientes de Fourier. Los parámetros 
del modelo SPICE del transistor son IS = 6.734F, BF = 416.4, CJC = 3.638P, y CJE = 4.493P, y los de 
los diodos son IS = 2.2E — 15, BV = 1800 V, TT = 0. 
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Solución 


a. M = 0.6, f, = 60 Hz, T = 1/f, = 16.667. El inversor para la simulación con PSpice se muestra 
en la figura 6.46a. Se utiliza un amplificador operacional como el de la figura 6.46b como 
comparador y produce las señales de control de PWM. Las señales portadora y de referencia 
se muestran en la figura 6.46c. A continuación se muestra la lista del archivo del circuito: 


Ejemplo 6.8 Inversor monofásico con control de PWM 

VS 1 0 DC 100V 

Vr 17 0 PULSE (50V OV 0 833.33US 833.33US INS 16666.67US) 

Rr 17 0 2MEG 

Vel 15 10) PULSE (0 -30V 0 INS INS 8333.33US 16666.67US) 

Rel 15 0 2MEG 

Vc3 16 10) PULSE (0 -30V 8333.33US INS INS 8333.33US 16666.67US) 

Rc3 16 0 2MEG 

R 4 5 25 

*L 5 6 10MH ; Se excluye el inductor L 

VX 3 4 DC OV ; Mide la corriente de carga 

VY 1 2 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de 
suministro 

D1 3 2 DMOD ; Diodo 

D2 0 6 DMOD ; Diodo 

D3 6 2 DMOD ; Diodo 

D4 10) 3 DMOD ; Diodo 

.MODEL DMOD D (IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros del modelo de diodo 

Q1 2 F 3 QMOD ; Interruptor BJT 

Q2 6 9 0 QMOD ; Interruptor BJT 

Q3 2 11 6 QMOD ; Interruptor BJT 

Q4 3 13 0 QMOD ; Interruptor BJT 

.MODEL QMOD NPN (1S=6.734F BF=416.4 CUC=3.638P CJE=4.493P); Parámetros de BJT 

Rg1 8 7 100 

Rg2 10 9 100 

Rg3 12 11 100 

Rg4 14 13 100 

* Invocación de subcircuito para control de PWM 

XPW1 17 15 8 3 PWM ; Voltaje de control del transistor Q1 

XPW2 17 15 10 0 PWM ; Voltaje de control del transistor Q2 

XPW3 17 16 12 6 PWM ; Voltaje de control del transistor Q3 

XPW4 17 16 14 0 PWM ; Voltaje de control del transistor Q4 

* Subcircuito para control de PWM 

. SUBCKT PWM ni 2 3 4 

* model ref, carrier +control -control 

* name input input voltage voltage 

R1 E 5 1K 

R2 2 5 1K 

RIN 5 (0) 2MEG 

RF 5 3 100K 

RO 6 3 75 

CoO 3 4 10PF 


El 6 40 5 2E+5 ; Fuente de voltaje controlada por voltaje 
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(a) Circuito 
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(b) Generador de PWM 
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(c) Señales de referencia y portadora 


FIGURA 6.46 


Inversor monofásico para simulación con PSpice. 
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.ENDS PWM ; Termina definición de subcircuito 
.TRAN 10US 16.67MS O 10US ; Análisis transitorio 
. PROBE ; Postprocesador de gráficos 


-options abstol = 1.00n reltol = 0.01 vntol = 0.1 ITL5=20000 ; convergencia 
.FOUR 60HZ V(3, 6) ; Análisis de Fourier 
. END 


La figura 6.47 muestra las gráficas PSpice donde V(17) = señal de referencia y V(3,6) = voltaje 
de salida. 


Ejemplo 6.8 Inversor monofásico con control de PWM 


Temperatura 27.0 


AAA 


100 V 


0 ms 2 ms 4 ms 6 ms 8 ms 10 ms 12 ms 14 ms 16 ms 18 ms 


a V(17) m -V (15) Tiempo C, = 0.000, 0.000 
C, = 0.000, 0.000 
dif = 0.000, 0.000 


FIGURA 6.47 
Gráficas PSpice del ejemplo 6.8. 


b. COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA V (3, 6) 
COMPONENTE DE CD = 6.335275E-03 


ARMÓNICO FRECUENCIA COMPONENTE COMPONENTE FASE FASE 
NÚM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRADOS) NORMALIZADA 

(GRADOS) 
1 6.000E+01 7.553E+01 1.000E+00 6.275E-02 0.000E+00 
2 1.200E+02 1.329E-02 1.759E-04 5.651E+01 5.645E+01 
3 1.800E+02 2.756E+01 3.649E-01 1.342E-01 7.141E-02 
4 2.400E+02 1.216E-02 1.609E-04 6.914E+00 6.852E+00 
5 3.000E+02 2.027E+01 2.683E-01 4.379E-01 3.752E-01 
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6 3.600E+02 7.502E-03 9.933E-05 -4.924E+01 -4.930E+01 
7 4.200E+02 2.159E+01 2.858E-01 4.841E-01 4.213E-01 
8 4.800E+02 2.435E-03 3.224E-05 -1.343E+02 -1.343E+02 
9 5.400E+02 4.553E+01 6.028E-01 6.479E-01 5.852E-01 


DISTORSIÓN ARMÓNICA TOTAL = 8.06348E+0.1 POR CIENTO 


Nota: para M = 0.6 y p = 5, un programa Mathcad para una PWM uniforme da V; = 
54.59 V (rms) y THD = 100.65% en comparación con los valores de V, = 75.53/V2 =53.41 V 
(rms) y THD = 80.65% obtenidos con PSpice. Para calcular la THD, PSpice utiliza sólo el 
noveno armónico de manera predeterminada, en vez de todos los armónicos. Por tanto, si 
los armónicos de mayor orden que el noveno tienen valores significativos comparados con 
el componente fundamental, PSpice da un valor bajo y erróneo de la THD. Sin embargo, la 
versión 8.0 de PSpice (o más reciente) permite un argumento para especificar el número de armó- 
nicos que se van a calcular. Por ejemplo, la instrucción para calcular hasta el trigésimo armónico 
es. FOUR 60 HZ 30 V (3,6). El valor predeterminado es el noveno armónico. 


RESUMIEN 


Los inversores pueden suministrar voltajes de ca monofásicos y trifásicos desde una fuente 
de voltaje de cd fija o variable. Hay varias técnicas de control de voltaje y producen un 
rango de armónicos en el voltaje de salida. La SPWM es más efectiva para reducir el LOH. 
Con la selección apropiada de los patrones de conmutación para dispositivos de potencia se 
pueden eliminar ciertos armónicos. La modulación por vector espacial se aplica cada vez 
más en convertidores de potencia y controles de motor. Un inversor con fuente de corriente 
es el dual de un inversor con fuente de voltaje. Con la secuencia y control de conmutación 
apropiados, el puente inversor monofásico puede funcionar como inversor elevador. 
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¿Qué es un inversor? 

¿Cuál es el principio de funcionamiento de un inversor? 

¿Cuáles son los tipos de inversores? 

¿Cuáles son las diferencias entre inversores de medio puente y puente completo? 
¿Qué son los parámetros de desempeño de inversores? 

¿Cuáles son los propósitos de los diodos de retroalimentación en los inversores? 
¿Cuáles son los arreglos para obtener voltajes de salida trifásicos? 

¿Cuáles son los métodos de control de voltaje dentro de los inversores? 

¿Qué es la PWM senoidal? 

¿Cuál es el propósito de la sobremodulación? 

¿Por qué debe ser un múltiplo impar de 3 la frecuencia portadora normalizada mp de un inversor 
trifásico? 

¿Qué es la PWM de terceros armónicos? 

¿Qué es una PWM de 60%? 

¿Qué es la modulación por vector espacial? 

¿Cuáles son las ventajas de la SVM? 

¿Qué es la transformación del vector espacial? 

¿Qué son los vectores espaciales? 

¿Cuáles son los estados de conmutación de un inversor? 

¿Qué son los vectores moduladores de referencia? 

¿Qué es la conmutación por vector espacial? 

¿Qué es la secuencia de vector espacial? 

¿Qué son los vectores nulos? 

¿Cuáles son las ventajas y desventajas del control de ángulo de desplazamiento? 
¿Cuáles son las técnicas para reducciones armónicas? 

¿Cuáles son los efectos de eliminar los armónicos de menor orden? 

¿Cuál es el efecto del tiempo de apagado de un tiristor en la frecuencia de un inversor? 
¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los inversores con fuente de corriente? 
¿Cuáles son las diferencias principales entre inversores con fuente de voltaje y fuente de corriente? 
¿Cuáles son las principales ventajas y desventajas de los inversores de enlace variable de cd? 
¿Cuál es el principio básico de un inversor elevador? 

¿Cuáles son los dos métodos de control de voltaje del inversor elevador? 

¿Qué es la ganancia de voltaje de cd del inversor elevador? 

¿Qué es la ganancia de voltaje de ca del inversor elevador? 

¿Cuáles son las razones para agregar un filtro en la salida del inversor? 

¿Cuáles son las diferencias entre los filtros de ca y cd? 
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El inversor monofásico de medio puente de la figura 6.2a tiene una carga resistiva R = 5 Q y el voltaje 
de entrada de cd es V, = 220 V. Determine (a) el voltaje rms de salida V; a la frecuencia fundamental; 
(b) la potencia de salida P,; (e) las corrientes promedio, rms y pico de cada transistor; (d) el voltaje 
pico en estado de bloqueo Vgg de cada transistor; (e) la distorsión armónica total THD; (£) el factor 
de distorsión DF; y (g) el factor armónico y el factor de distorsión del armónico de menor orden. 
Repita el problema 6.1 para el inversor monofásico de puente completo de la figura 6.3a. 

El inversor de puente completo de la figura 6.3a tiene una carga RLC con R = 6.5 0, L = 10mH, 
y C = 26 pF. La frecuencia del inversor, f, = 400 Hz, y el voltaje de entrada de cd, V, = 220 V. 
(a) Exprese la corriente instantánea de carga en una serie de Fourier. Calcule (b) la corriente rms de 
carga 4 a la frecuencia fundamental; (c) la THD de la corriente de carga; (d) la corriente promedio 
de suministro /,, y (e) las corrientes rms y promedio de cada transistor. 

Repita el problema 6.3 para fọ = 60 Hz, R = 5 Q, L = 25 mH, y C = 10 pF. 

Repita el problema 6.3 para fọ = 60 Hz, R = 6.5 Q, C = 10 pF, y L = 20 mH. 

El inversor monofásico de puente completo de la figura 6.6a tiene una carga resistiva conectada en 
Y de R = 6.5 Q. La frecuencia del inversor es f, = 400 Hz y el voltaje de entrada de cd es V, = 220 V. 
Exprese los voltajes instantáneos de fase y las corrientes de fase en una serie de Fourier. 

Repita el problema para los voltajes de línea a línea y las corrientes de línea. 

Repita el problema 6.6 para una carga conectada en delta. 

Repita el problema 6.7 para una carga conectada en delta. 

El puente inversor trifásico completo de la figura 6.6a tiene una carga conectada en Y y cada fase se 
compone de R = 4 Q, L = 10 mH, y C = 25 uF. La frecuencia del inversor es fọ = 60 Hz y el voltaje 
de entrada de cd es V, = 220. Determine las corrientes rms, promedio y pico de los transistores. 

El voltaje de salida de un inversor monofásico de puente completo se controla mediante modulación 
por ancho de pulso con un pulso por medio ciclo. Determine el ancho de pulso requerido de modo 
que el componente rms fundamental sea 70% del voltaje de entrada de cd. 

Un inversor monofásico de puente completo utiliza una PWM uniforme con dos pulsos por medio 
ciclo para controlar el voltaje. Grafique el factor de distorsión, el componente fundamental y los 
armónicos de menor orden en función del índice de modulación. 

Un inversor monofásico de puente completo, que utiliza una PWM uniforme con dos pulsos por medio 
ciclo, tiene una carga de R = 4 Q, L = 15 mH, y C = 25pF. El voltaje de entrada de cd es V, = 220 V. 
Exprese la corriente instantánea de la carga iọ(t) en una serie de Fourier con M = 0.8, f, = 60 Hz. 

El inversor monofásico de puente completo funciona a 1 KHz y utiliza una PWM uniforme con cuatro 
pulsos por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el componente fundamental, el factor de 
distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 

Un inversor monofásico de puente completo utiliza una PWM uniforme con siete pulsos por medio 
ciclo para controlar el voltaje. Grafique el factor de distorsión, el componente fundamental y los 
armónicos de menor orden en función del índice de modulación. 

El inversor monofásico de puente completo funciona a 1 kHz y utiliza una SPWM con cuatro pulsos 
por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el componente fundamental, el factor de distorsión 
y la THD en función del índice de modulación M. 

Un inversor monofásico de puente completo utiliza una SPWM con siete pulsos por medio ciclo 
para controlar el voltaje. Grafique el factor de distorsión, el componente fundamental y los armónicos 
de menor orden en función del índice de modulación. 

Repita el problema 6.17 para la SPWM modificada con cinco pulsos por medio ciclo. 


358 Capítulo 6 Convertidores CD-CA 


6.19 El inversor monofásico de puente completo funciona a 1 kHz y utiliza una SPWM modificada como 
se muestra en la figura 6.17 con tres pulsos por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el 
componente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 

6.20 Un inversor monofásico de puente completo utiliza una PWM uniforme con cinco pulsos por medio 
ciclo. Determine el ancho de pulso si el voltaje rms de salida es 80% del voltaje de entrada de cd. 

6.21 Un inversor monofásico de puente completo utiliza un control por ángulo de desplazamiento para 
variar el voltaje de salida y tiene un pulso por medio ciclo, como se muestra en la figura 6.19f. 
Determine el ángulo de retardo (o desplazamiento) si el componente fundamental del voltaje de 
salida es 70% del voltaje de entrada de cd. 

6.22 El inversor monofásico de medio puente funciona a 1 kHz y utiliza la modulación trapezoidal que 
se muestra en la figura P6.22 con cinco pulsos por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el 
componente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 


v 
A 


r(máx) 


FIGURA P6.22 [26] 


6.23 El inversor monofásico de medio puente funciona a 1 kHz y utiliza la modulación en escalera que 
se muestra en la figura P6.23 con siete pulsos por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el 
componente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 
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FIGURA P6.23 [26] 


6.24 El inversor monofasico de medio puente funciona a 1 kHz y utiliza la modulación escalonada que 
se muestra en la figura P6.24 con cinco pulsos por medio ciclo para controlar el voltaje. Grafique el 
componente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del índice de modulación M. 


6.25 


6.26 


6.27 
6.28 


6.29 


6.30 


Problemas 359 


FIGURA P6.24 [26] 


El inversor monofásico de medio puente funciona a 1 kHz y utiliza una modulación de tercer y 
noveno armónicos como se muestra en la figura P6.25 con seis pulsos por medio ciclo para controlar 
el voltaje. Grafique el componente fundamental, el factor de distorsión y la THD en función del 
índice de modulación M. 


FIGURA P6.25 [26] 


Un inversor monofásico de puente completo utiliza múltiples muescas bipolares y se requiere para 
eliminar el tercero, quinto, séptimo y undécimo armónicos de la forma de onda de salida. Determine 
el número de muescas y sus ángulos. 

Repita el problema 6.26 para eliminar el tercero, quinto, séptimo y noveno armónicos. 

El inversor monofásico de puente completo funciona a 1 kHz y utiliza muescas unipolares como se 
muestra en la figura 6.33. Se requiere para eliminar el tercero, quinto, séptimo y noveno armónicos. 
Determine el número de muescas y sus ángulos. Use PSpice para verificar la eliminación de esos 
armónicos. 

El inversor monofásico de puente completo funciona a 1 kHz y utiliza la SPWM modificada como 
se muestra en la figura 6.34. Se requiere para eliminar el tercero y quinto armónicos. Determine el 
número de pulsos y sus ángulos. Use PSpice para verificar la eliminación de esos armónicos. 
Grafique los tiempos de estado normalizados T;/(MT;), To/(MT;) y T,/(MT;,) en función del ángulo 
0 (= 0a 7/3) entre dos vectores espaciales adyacentes. 
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6.31 


6.32 


6.33 


6.34 


6.35 


6.36 


6.37 


6.38 


6.39 


Dos vectores adyacentes son Vy = 1 + j0.577 y Vz = j1.155. Si el ángulo entre ellos es 0 = 7/6, 
y el indice de modulación M es 0.8, determine el vector de modulación V er- 

Grafique el patrón y expresión de la SVM para los segmentos de los voltajes de salida trifásicos Van, 
Vpn, Ven en el sector 2 durante dos intervalos de muestreo. 

Grafique el patrón y expresión de la SVM para los segmentos de los voltajes de salida trifásicos Van, 
Ubn> Ven en el sector 3 durante dos intervalos de muestreo. 

Grafique el patrón y expresión de la SVM para los segmentos de los voltajes de salida trifásicos Van, 
Vpn, Ven en el sector 4 durante dos intervalos de muestreo. 

Grafique el patrón y expresión de la SVM para los segmentos de los voltajes de salida trifásicos Van, 
Vpn, Ven en el sector 5 durante dos intervalos de muestreo. 

Grafique el patrón y expresión de la SVM para los segmentos de los voltajes de salida trifásicos Van, 
Uhn, Y Ven en el sector 6 durante dos intervalos de muestreo. 

Los parámetros del inversor elevador de la figura 6.40b funciona con un ciclo de trabajo k = 0.6. 
Determine (a) la ganancia de voltaje de cd G,q; (b) la ganancia de voltaje de ca Gea, y (c) los voltajes 
instantáneos v, y Vp del capacitor. 

El inversor monofásico de puente completo de la figura 6.3a alimenta una carga de R = 4 Q, 
L = 15 mH, y C = 30 pF. El voltaje de salida de cd es V, = 220 V y la frecuencia del inversor 
es fọ = 400 Hz. El voltaje de salida tiene dos muescas, de modo que el tercero y quinto armónicos se 
eliminan. Si se utiliza un filtro LC sintonizado para eliminar el séptimo armónico del voltaje de sa- 
lida, determine los valores adecuados de los componentes del filtro. 

El inversor monofásico de puente completo de la figura 6.3a alimenta una carga de R = 4 Q, 
L = 25 mH, y C = 40 pF. El voltaje de entrada de cd es V, = 220 V y la frecuencia del inversor 
es fọ = 60 Hz. El voltaje de salida tiene tres muescas, de modo que el tercero, quinto y séptimo 
armónicos se eliminan. Si se utiliza un filtro C de salida para eliminar el noveno armónico y los 
de mayor orden, determine el valor del capacitor C, del filtro. 


CAPÍTULO 7 


Inversores de pulsos resonantes 


Al concluir este capítulo, los estudiantes deben ser capaces de hacer lo siguiente: 


Enumerar los tipos de inversores de pulsos resonantes. 

Explicar la técnica de conmutación para inversores de pulsos resonantes. 

Explicar el funcionamiento de los inversores de pulsos resonantes. 

Explicar las características de frecuencia de los inversores de pulsos resonantes. 
Enumerar los parámetros de desempeño de los inversores de pulsos resonantes. 
Explicar las técnicas de conmutación por voltaje cero y corriente cero de inversores 
de pulsos resonantes. 

e Diseñar y analizar inversores de pulsos resonantes. 


Símbolos y su significado 


Símbolos Significado 

fe Fe tenes Frecuencias de salida, resonante y maxima de salida, respectivamente 

G(); Qs; Op Ganancia en el dominio de frecuencia y factor de calidad de circuitos 
resonantes en serie y paralelo, respectivamente 

i (D; (f); (0 Corriente instantánea durante el modo 1, modo 2 y modo 3, 
respectivamente 

Tas IR Corrientes promedio y rms, respectivamente 

TT Periodo del voltaje de salida y oscilación resonante, respectivamente 

u Relación de la frecuencia de salida a la frecuencia resonante 

Velt); Veal); Vez (1) Voltaje instantáneo en el capacitor durante el modo 1, modo 2 y modo 3, 
respectivamente 

Vil; Voltaje y corriente de entrada rms fundamentales, respectivamente 

V; Vc Voltaje de suministro de cd y voltaje en el capacitor, respectivamente 

Vo; Vi Voltajes rms de salida y entrada, respectivamente 

a Relación de amortiguamiento 

0,0, Frecuencias angular de salida y resonante, respectivamente 
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INTRODUCCION 


Los dispositivos de conmutación en convertidores con control de modulación por ancho de 
pulso (PWM) se pueden controlar para sintetizar la forma deseada del voltaje o corriente de sa- 
lida. Sin embargo, los dispositivos se activan y desactivan mediante la corriente de la carga con 
un alto valor de di/dt. Los interruptores se someten a un esfuerzo de alto voltaje, y la pérdida 
de potencia por conmutación de un dispositivo se incrementa linealmente con la frecuencia de 
conmutación. La pérdida por activación y desactivación podría ser una parte importante de la 
pérdida total de potencia. La interferencia electromagnética también se produce debido a unas 
altas di/dt y dv/dt en las formas de onda del convertidor. 

Las desventajas del control PWM se pueden eliminar o minimizar si los dispositivos de 
conmutación se “encienden” y “apagan” cuando el voltaje a través de un dispositivo o su co- 
rriente es cero [1]. Se hace que el voltaje y la corriente pasen por cero con lo que se crea un 
circuito LC resonante, y por eso se le llama convertidor de pulso resonante. Los convertidores 
resonantes se pueden clasificar ampliamente en ocho tipos: 


Inversores resonantes en serie 

Inversores resonantes en paralelo 

Inversor resonante clase E 

Rectificador resonante clase E 

Convertidores resonantes de conmutación por voltaje cero (ZVS) 
Convertidores resonantes de conmutación por corriente cero (ZCS) 
Convertidores resonantes ZVS de dos cuadrantes 

Inversores resonantes de enlace de cd 


Los inversores resonantes en serie producen un voltaje de salida casi senoidal y la corriente de 
salida depende de las impedancias de la carga. El inversor resonante en paralelo produce una 
corriente de salida casi senoidal y el voltaje de salida depende de las impedancias de la carga. 
Estos tipos de inversores [13] se utilizan para producir voltaje o corriente a alta frecuencia y a 
menudo se utilizan como intermediarios entre una fuente de cd y una fuente de potencia de cd. 
El voltaje se eleva con un transformador de alta frecuencia y luego se rectifica como una fuente 
de potencia de cd. 

El inversor y el rectificador clase E se utilizan en aplicaciones de baja potencia. Los 
convertidores de conmutación por voltaje cero y corriente cero encuentran cada vez más 
aplicaciones donde se requieren bajas pérdidas por conmutación y una mayor eficiencia del 
convertidor. Los convertidos ZVS pueden funcionar para obtener una salida de dos cua- 
drantes. Los inversores resonantes de enlace de cd se utilizan para producir un voltaje de 
salida variable mientras se mantiene fija la forma de onda de salida. 

Un inversor debe convertir un voltaje de suministro de cd en un voltaje de salida casi 
senoidal de una magnitud y frecuencia conocidas. Los parámetros de desempeño de los inver- 
sores resonantes son similares a los de los inversores PWM analizados en el capítulo 6. 


INVERSORES RESONANTES EN SERIE 


Los inversores resonantes en serie se basan en la oscilación de corriente resonante. Los compo- 
nentes resonantes y el dispositivo de conmutación se instalan en serie con la carga para formar 
un circuito subamortiguado. La corriente a través de los dispositivos de conmutación baja a 
cero por las características naturales del circuito. Si el elemento de conmutación es un tiristor, 
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se dice que es autoconmutado. Este tipo de inversor produce una forma de onda aproxima- 
damente senoidal a una alta frecuencia de salida, que va de 200 a 100 kHz, y por lo común 
se utiliza en aplicaciones de salida relativamente fija (por ejemplo, calefacción por inducción, 
transmisores de sonar, alumbrado fluorescente o generadores ultrasónicos). Debido a la alta 
frecuencia de conmutación, el tamaño de los componentes resonantes es pequeño. 

Hay varias configuraciones de inversores resonantes en serie, dependiendo de las co- 
nexiones de los dispositivos de conmutación y la carga. Los inversores en serie se pueden clasi- 
ficar en dos categorías: 


1. Inversores resonantes en serie con interruptores unidireccionales 
2. Inversores resonantes en serie con interruptores bidireccionales 


Hay tres tipos de inversores resonantes en serie con interruptores unidireccionales: básico, de 
medio puente y de puente completo. Los tipos de medio puente y puente completo son los que 
más se utilizan. El análisis del inversor de tipo básico sirve para entender el principio de fun- 
cionamiento y se puede aplicar a los otros tipos. Asimismo, los interruptores bidireccionales se 
pueden usar en los inversores básico, de medio puente y de puente completo, para mejorar la 
calidad de las formas de onda de entrada y salida. 


Inversores resonantes con interruptores unidireccionales 


La figura 7.1a muestra el diagrama del circuito de un inversor en serie simple que utiliza dos in- 
terruptores transistorizados. Cuando el transistor Oy se activa, un pulso de corriente resonante 
fluye a través de la carga y la corriente baja a cero en el tiempo t = t,, y Qı se autoconmuta. 
El transistor Q, activado provoca una corriente resonante inversa a través de la carga y O), 
también se autoconmuta. El funcionamiento del circuito se puede dividir en tres modos y los 
circuitos equivalentes se muestran en la figura 7.1b. Las señales de control de compuerta para 
los transistores y las formas de onda de la corriente en la carga y el voltaje del capacitor se 
muestran en las figuras 7.1 c, d y e. 

El circuito resonante en serie formado por L, C y la carga (supuesta resistiva) debe ser 
subamortiguado. Es decir, 


Pe (7.1) 


Modo 1. Este modo comienza cuando Q; se activa y un pulso resonante de corriente 
fluye a través de Q4 y la carga. La corriente instantánea de carga para este modo se describe 


diy le Pe 
LT + Rip + & fadet vat =0) = V, (7.2) 
con las condiciones iniciales i,(t = 0) = 0 y va (t = 0) = —V,. Como el circuito es subamorti- 
guado, la solución de la ecuación (7.2) da 


i,(t) = Aye PE sen w,t (1.3) 


donde w, es la frecuencia resonante y 


1 R2 1/2 
(ie aa) id 
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+0 


Y 0, 


FIGURA 7.1 


Inversor resonante en serie básico. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Señales de control de com- 
puerta; (d) Corriente de salida, y (c) Voltaje del capacitor. 


La constante A, en la ecuación (7.3) se puede evaluar a partir de la condición inicial: 


di V, T V: 
dt t=0 w,L 
y 
V, + Ve 
(1) = ETE e“ sen w,t (7.5) 
Oy 
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donde 


E 
2L 


Q 


(7.6) 


El tiempo t„ cuando la corriente i,(¢) en la ecuación (7.5) se vuelve máxima se puede calcular 
a partir de la condición 


di, —at, —at, 
ae =0 0 o,e "cos Wt, — ae sen wt, = 0 


y ésta da 
A OF 
tm = tan (7.7) 


El voltaje del capacitor se calcula con 


val) = 5 | (0) dt — V; (7.8) 


=-(V,+ V.)e“(asen w,t + w,cos o,t)/, + V, 


Este modo es válido para 0 = t =S t¡m(= 11/w) y termina cuando i;(¢) se vuelve cero en el tiempo 
tim. Al final de este modo, 


i(t = tim) =0 


valt = tim) = Va = (V T vo) premia, BS Y (7.9) 


Modo 2. Durante este modo los transistores Q; y O, están apagados. Redefiniendo el 
origen del tiempo, t = 0, al comienzo de este modo, este modo es válido para 0 <= t S hm. 


in(t) = 0, valt) = Va valt = tam) = Va = Va 
Modo 3. Este modo comienza cuando O, se enciende y una corriente resonante inversa 


fluye a través de la carga. Redefinamos el origen del tiempo, t = 0, al comienzo de este modo. 
La corriente de carga se calcula desde 


diz ; 1 f. 
L dt + Riz + T 13 dt + U,3(t = 0) =0 (7.10) 
con las condiciones iniciales i3(t = 0) = 0 y u3(t = 0) = -V2 = —V¿¡. La solución de la ecua- 


ción (7.10) da 


V; 
e“ sen w,t (7.11) 


b(t) = 


w, 
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El voltaje del capacitor se calcula desde 


1 f, 
val) = f BO de- Va 
0 
= —-V.e “(asen wt + 0m,cos o,f) /o, (7.12) 


Este modo es válido para 0 = t = t3m = m/w, y termina cuando ¿x(t) se vuelve cero. Al final de 
este modo, 


i(t = tam) = 0 


y en el estado estable, 


Volt tam) Va V: ee (7.13) 


Las ecuaciones (7.9) y (7.13) dan 


1 +e” e +1 V, 

Vo = Vata gt Vj g-i (7.14) 
1+eé e*(1 +e?) Vie" 

Va a =V oe e-i =) 


donde z = at/w,. Sumando V, de la ecuación (7.14) a V, se obtiene 
Y, + Ve = Va (7.16) 


La ecuación (7.16) indica que en condiciones de estado permanente, los valores pico de la co- 
rriente positiva de la ecuación (7.5) y la corriente negativa de la ecuación (7.11) que fluyen a 
través de la carga son los mismos. 

La corriente de la carga ¡¡(1) debe ser cero y Qı debe apagarse antes de que O, se en- 
cienda, de lo contrario se presenta un cortocircuito a través de los transistores y la fuente de cd. 
Por tanto, el tiempo inactivo disponible tom(= fore), conocido como zona muerta, debe ser 
mayor que el tiempo de apagado de los transistores, foff. 


ts tog (7.17) 


0. 07, 


donde wọ es la frecuencia del voltaje de salida en rads por segundo. La ecuación (7.17) indica 
que la frecuencia de salida máxima posible está limitada a 


1 
A eee 7.18 
lo = J mx 2( lott T Tlo) y ) 


El circuito del inversor resonante de la figura 7.1a es muy sencillo. Sin embargo, da el concepto 
básico y describe las ecuaciones características, las cuales se pueden aplicar a otros tipos de 
inversores resonantes. El flujo de potencia desde la fuente de cd es discontinuo. La fuente de cd 
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tiene una alta corriente pico y debiera contener ciertos armónicos. Se puede mejorar el inver- 
sor básico de la figura 7.1a si los inductores se acoplan estrechamente, como se muestra en la 
figura 7.2. Cuando Q; se enciende y la corriente ¿¡(t) comienza a subir, el voltaje a través de Ly 
es positivo con la polaridad como se muestra. El voltaje inducido en Lz ahora se suma al voltaje 
de C, y O, se polariza a la inversa y se puede apagar. El resultado es que el disparo de un tran- 
sistor apaga al otro, incluso antes de que la corriente de carga llegue a cero. 

La desventaja de una alta corriente pulsante suministrada por la fuente de cd se puede sol- 
ventar con una configuración de medio puente, como se muestra en la figura 7.3, donde L; = Lz y 
Cı = C2. La potencia se extrae de la fuente de cd durante ambos medios ciclos del voltaje de 
salida. C3 o Cp suministran una mitad de la corriente de carga, y la fuente de cd suministra 
la otra mitad. 

En la figura 7.4 se muestra un inversor de puente completo que permite una mayor poten- 
cia de salida. Cuando O; y O» se encienden, una corriente resonante positiva fluye a través de la 
carga; y cuando Q3 y Q4 se encienden fluye una corriente de carga negativa. La corriente de 
suministro es continua, pero pulsante. 

La frecuencia resonante y la zona muerta disponible dependen de la carga y por eso los 
inversores resonantes son más adecuados para aplicaciones de carga fija. La carga (o resistor R) 
del inversor también se podría conectar en paralelo con el capacitor. 


o 
+ 
J Qı 
+ 
L 3 
C — 
K; He 
+ 
L 
R — 
J Q2 FIGURA 7.2 
o Inversor resonante en serie con inductores acoplados. 
o p 
+ 
ae 
+ 
Fe y 
E 
R — 
V, +4 
+ 
+ Ly 
TG = 
O, FIGURA 7.3 
o è Inversor resonante en serie de medio puente. 
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+0 


de ol 


R 
FIGURA 7.4 J le, J Jo» 


Inversor resonante en serie de puente completo. 


0 


Selección del dispositivo y requerimientos de control de compuerta. Los transistores se 
pueden reemplazar por transistores bipolares de unión (BJT), transistores de efecto de campo 
semiconductores de óxido metálico (MOSFET), transistores bipolares de compuerta aislada 
(IGBT), o por tiristores de apagado por compuerta (GTO) o simplemente tiristores. Sin embargo, 
la selección del dispositivo depende de los requerimientos de potencia de salida y frecuencia. Por 
lo común los tiristores tienen capacidades de voltaje y corriente más altas que los transistores, los 
cuales, sin embargo, pueden funcionar a frecuencias más altas que los tiristores. 

Los tiristores requieren sólo una señal pulsante de control de compuerta para encenderse 
y se apagan naturalmente al final de la oscilación de medio ciclo en el tiempo t = tım. Los 
transistores, sin embargo, requieren un pulso de compuerta continuo. El ancho de pulso tap del 
primer transistor Q debe satisfacer la condición fm < tap < T,/2 de modo que la oscilación 
resonante pueda completar su medio ciclo antes de que el siguiente transistor O, se encienda 
en el tiempo t = T,/2 (> tym). 


Ejemplo 7.1 Análisis del inversor resonante básico 


El circuito resonante en serie de la figura 7.2 tiene L4 =L2=L=50pH,C=6uF,yR=20. El 
voltaje de entrada de cd es V; = 220 V y la frecuencia del voltaje de salida es fọ = 7 kHz. El tiempo de 
apagado de los transistores es toff = 10 us. Determine (a) el tiempo de apagado tof (o circuito) dis- 
ponible; (b) la frecuencia máxima permisible fax; (c) el voltaje pico a pico del capacitor Vp, 
y (d) la corriente de carga pico J,. Grafique la corriente instantánea de carga i,(t), el voltaje 
del capacitor v¿(t), y la corriente de suministro de cd ¿,(£). Calcule (f) la corriente rms de carga 
Io; (g) la potencia de salida P,; (h) la corriente de suministro promedio /,, e (i) las corrientes 


promedio, pico y rms de transistor. 


Solución 
V, = 220 V, C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 Q, f, =7kHz, 1, = 10 ys y 9 = 2m X 7000 = 43,982 rad/s. Según 
la ecuación (7.4), 


1 R 1/2 102 2 x 102 1/2 
o, -( ) -( ) = 54,160 rad/s 


LC 4E 50x6 4.x 50? 


La frecuencia resonante es f, = w,/27 = 8619.8 Hz, T, = 1/f, = 116 ws. Por la ecuación (7.6), a = 
2/2. X 50 x 1076) = 20,000. 
a. De la ecuación (7.17), 
T T 


tofe = 
off 43,982 54,160 


= 13.42 ps 


b. De la ecuación (7.18), la frecuencia máxima posible es 


1 
fix = - = 7352 Hz 
2(10 x 10 + 7/54,160) 
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Según la ecuación (7.14), 


V, 
V= 3 = aa ce 100.4 V 


c 
ecT or Si e207/54.16 


Con la ecuación (7.16), Vy = 220 + 100.4 = 320.4 V. El voltaje pico a pico del capacitor es 
Vpp = 100.4 + 320.4 = 420.8 V. 


De la ecuación (7.7) la corriente pico de carga, que es la misma que la corriente pico de suminis- 
tro, se presenta en el tiempo 


1 0, 1 _, 54.16 
= an 
w, a 54,160 20 


= 22.47 ps 


y la ecuación (25) de la corriente pico de carga como 


320.4 
0.05416 x 50 


Ilt = tm) = I, e7002 X 2247 sen(54,160 X 22.47 X 107%) = 70.82 A 
Las gráficas de i(t, v-(t) e i,(t) se muestran en la figura 7.5. 


La corriente rms de carga se determina con las ecuaciones (7.5) y (7.11) mediante un método 
numérico y el resultado es 


T,/2 1/2 
I, = EJ) i(t) dr! =44.1A 
0 


(a) 


(b) 


(c) 


FIGURA 7.5 


Formas de onda del ejemplo 7.1. (a) Corriente de salida; (b) corriente de suministro 
de entrada, y (c) voltaje del capacitor. 
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g. La potencia de salida P, = 44.1? x 2 = 3889 W. 
h. La corriente de suministro promedio J, = 3889/220 = 17.68 A. 


i. La corriente promedio del transistor es 


T,/2 
L=f 1 i(t) dt = 17.68 A 
0 


La corriente pico del transistor es pico = [y = 70.82 A, y la corriente efectiva (rms) del transis- 
tores Ik = I,/V2 = 44.1/V2 = 31.18A. 


Ejemplo 7.2 Análisis del inversor resonante de medio puente 


El inversor resonante de medio puente de la figura 7.3 funciona a una frecuencia de salida, f, = 7 Khz. 
Si C = OG = C = 3 pF, Ly = L = L = 50 pH, R = 2 Q y V, = 220 V, determine (a) la corriente pico de 


suministro /,,, (b) la corriente promedio del transistor [4 y (c) la corriente rms del transistor fp. 


Solución 
V, = 220 V, C = 3 pHF, L =50pH,R =20 y fo = 7 kHz. La figura 7.6a muestra el circuito equivalente 
cuando el transistor Q; está conduciendo y el O, está apagado. Los capacitores C4 y C, se cargan al inicio 
a Val= V; + Ve) y Va respectivamente, con las polaridades que se muestran, en condiciones estables. 
Como C; = C, la corriente de carga se comparte equitativamente entre C4 y la fuente de cd, como se 
muestra en la figura 7.6b. 
La figura 7.6c muestra el circuito equivalente cuando el transistor O, está conduciendo 
y el O; está apagado. Los capacitores C1 y C2 se cargan al inicio a Va y Vs — Va, respectiva- 
mente, con las polaridades mostradas. La corriente de carga se reparte de manera equitativa 
entre C1 y C como se muestra en la figura 7.6d, que una vez simplificada es la figura 7.6e. 
Considerando el lazo formado por C3, la fuente de cd, L, y la carga, la corriente instantánea 
de carga se puede describir (según la figura 7.6b) por 


di, , 1 f. 
L a Rip 4 i fia + v(t =0)- V, =0 (7.19) 
con las condiciones iniciales ¿y(t = 0) y v.2(t = 0) = —V,. Para una condición subamortiguada y 


Cı = Cy = C, la ecuación (7.5) es aplicable: 


Vtv: 
LL 


r 


—at 


e“ sen w,t (7.20) 


lo(t) 


donde la capacitancia efectiva es C, = Cy + C¿=2 Cy 


‘és a ES y (7.21) 


2LC, 412 


o ( in” 2 x 102 


1/2 
2x 50 x3 4 x 502 ) = 54,160rad/s 


1.2 


Inversores resonantes en serie 


lo 
2 
> 


+ 
CF Vs, — Va 
+ a R 
=Vs AN 
+ 
CoV 4 


(c) Q, abierto 


FIGURA 7.6 


(d) 


Vo 


(e) 


Circuito equivalente para el ejemplo 72. (a) Cuando el interruptor S4 está abierto y el Sy está cerrado; 
(b) Simplificado (a); (c) Cuando el interruptor S4 está cerrado y el S, está abierto; (d) Simplificado (c), 


y (e) aún más simplificado (c). 


El voltaje a través del capacitor Cy se puede expresar como 


valt) = 


t 


AS i dt -— 
25a io(t) Ve 


-= (V; + V,Je “(a sen w,t + wm, cos w,f)/w, + V, 
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(7.22) 


a. Como la frecuencia resonante es igual a la del ejemplo 7.1, los resultados del ejemplo 7.1 son 
válidos, siempre que la capacitancia equivalente sea C, = C¡ + C = 6 pF. Del ejemplo 7.1, 
V = 100.4 V, tm = 22.47 ps, e I, = 44.1 A. Según la ecuación (7.20) la corriente pico de 
carga es J, = 70.82 A. La corriente pico de suministro, que es la mitad de la corriente pico 


de carga, es J, = 70.82/2 = 35.41 A. 
b. La corriente promedio en el transistor es [4 = 17.68 A 


e. La corriente rms en el transistor es Jp = I,/V2 = 31.18A. 


Nota: para la misma potencia y frecuencia resonante, las capacitancias de C4 y C2 en la 
figura 7.3 deben ser la mitad de las de las figuras 7.1 y 7.2. La corriente pico de suministro se 
vuelve la mitad. El análisis de inversores en serie de puente completo es similar al del inversor 
en serie básico de la figura 7.1a. Es decir, i3(t) = i,(t) = (V; +VJ(o,L)e” “sen (w,t) en condi- 


ciones de estado estable. 
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Inversores resonantes en serie con interruptores bidireccionales 


Para los inversores resonantes con interruptores unidireccionales, los dispositivos de potencia 
deben activarse en cada medio ciclo del voltaje de salida. Esto limita la frecuencia del inversor 
y la cantidad de energía transferida de la fuente a la carga. Además, los dispositivos se someten 
a un alto voltaje pico inverso. 

El desempeño de los inversores en serie puede mejorar considerablemente conec- 
tando un diodo en antiparalelo a través de un dispositivo, como se muestra en la figura 7.7a. 
Cuando el dispositivo O; se activa fluye un pulso de corriente resonante y O, se autoconmuta 
en el instante t = tı. Sin embargo, la oscilación resonante continúa a través del diodo D, 
hasta que la corriente baja de nuevo a cero al final de un ciclo. En las figuras 7.7b y c se 
muestran la forma de onda de la corriente de carga y los intervalos de conducción de los 
dispositivos de potencia. 

Si el tiempo de conducción del diodo es mayor que el de desactivación del dispositivo, 
no se requiere una zona muerta y la frecuencia de salida f, es la misma que la frecuencia 
resonante. 


i a ee oe (7.23) 


donde f, es la frecuencia resonante del circuito en serie en hertz. El tiempo de conmutación 
mínimo ts, consiste en el tiempo de retardo, el tiempo de subida, el tiempo de caída y el tiempo 
de almacenamiento, es decir, tsy = tq + t, + tf + ts. Por consiguiente, la frecuencia máxima del 
inversor está dada por 


t (7.24) 


Ís(máx) = 21 
sw 


y fo debe ser menor que fumáx)- 


i, 21 Di 
activo, activo 


o . 
+ 
_ Ko 2 (b) 
LY 
v, 3 7 
$ o 
+ + (c) 
ve FC if Vo 
o — e o 
(a) 
FIGURA 7.7 


Inversor resonante en serie básico con interruptores bidireccionales. (a) Circuito; (b) Corriente 
de salida, y (c) Voltaje del capacitor. 
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Si el dispositivo de conmutación es un tiristor y fog es el tiempo de apagado, entonces la 
frecuencia máxima del inversor está dada por 


1 
Ís(máx) = 2, (7.25) 


Si el interruptor se implementa con un tiristor, cualquier inductancia parásita ocasionada 
por un lazo interno debe minimizarse. El diodo D; se debe conectar lo más cerca posible 
del tiristor y los hilos de conexión lo más corto posibles para reducir cualquier inductancia 
parásita en el lazo formado por Tı y D;. Un convertidor basado en un tiristor requerirá con- 
sideraciones especiales de diseño. Como el voltaje inverso durante el tiempo de recuperación del 
tiristor T; ya es bajo, típicamente de 1 V, cualquier inductancia en la trayectoria del diodo 
reduciría el voltaje inverso neto a través de las terminales de T}, y quizá éste no se apague. 
Para solventar este problema, se suele utilizar un tiristor de conducción inversa (RCT), el 
cual se forma integrando un tiristor asimétrico y un diodo de recuperación rápida en sola 
oblea de silicio, y los RCT son ideales para inversores resonantes en serie. 

En la figura 7.8a se muestra el diagrama del circuito de la versión de medio puente, y 
la forma de onda de la corriente de carga y los intervalos de conducción de los dispositivos 
de potencia se muestran en la figura 7.8b. La configuración de puente completo se muestra 
en la figura 7.9a. Los inversores pueden funcionar en dos modos distintos; no traslapados y 
traslapados. En el modo de no traslapado, el encendido de un dispositivo transistorizado se 
retarda hasta que se completa la última oscilación de corriente a través de un diodo, como 
aparece en la figura 7.8b. En un modo de traslapado se enciende un dispositivo mientras que la 
corriente en el diodo de la otra parte aún está conduciendo, como se muestra en la figura 7.9b. 
Aunque el funcionamiento en traslapado aumenta la frecuencia de salida, la potencia de salida 
se incrementa. 

La frecuencia máxima de los inversores de tiristor se limita por los requerimientos de 
apagado o conmutación de los tiristores, típicamente de 12 a 20 ps, en tanto que los transisto- 
res sólo requieren un microsegundo o menos. El inversor transistorizado puede funcionar a la 
frecuencia resonante. En la figura 7.10 se muestra un inversor de medio puente transistorizado 
con una carga conectada por un transformador. El transistor O, se puede encender casi al ins- 
tante posterior al apagado del transistor Q4. 


o 
+ 
Vs 
= 
D, A O) >. > >< 
= Qı dD, Q2 Dz 
o 4 4 activo activo activo activo 
(a) Circuito (b) Forma de onda de la corriente en la carga 
FIGURA 7.8 


Inversores en serie de medio puente con interruptores bidireccionales. 
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(a) Circuito (b) Forma de onda de la corriente en la carga 


FIGURA 7.9 


Inversores en serie de medio puente con interruptores bidireccionales. 
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+ 
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FIGURA 7.10 DÁ Q» 
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Inversor resonante transistorizado de medio puente. o é + 


Ejemplo 7.3 Cómo determinar las corrientes y voltajes de un inversor resonante simple 


El inversor resonante de la figura 7.7a tiene C = 2 pF, L = 20 pH, R = 0, y V; = 220 V. El tiempo 
de conmutación del transistor es f,,, = 12 ws. La frecuencia de salida es fọ = 20 kHz. Determine (a) la co- 
rriente pico de suministro /,; (b) la corriente promedio en el dispositivo 74; (c) la corriente rms en el 
dispositivo Ip; (d) el voltaje pico a pico en el capacitor V,,; (e) la frecuencia de salida máxima permi- 
sible fax, y (£) la corriente promedio de suministro J,. 


p> 


Solucion 
Cuando el dispositivo Q4 se activa la corriente se describe como 


die. 1f. 
La + | igdt + alt= 0) = V, 


con las condiciones iniciales ip(t = 0) = 0, ve (t = 0) = V, = 0. Despejando la corriente se obtiene 


i(t) = va JE sen w,t (7.26) 


y el voltaje del capacitor es 


v(t) = V,(1 — cos o,f) (7.27) 


7.2 Inversores resonantes en serie 


donde 
w, = 1/VLC 
10° 158,114 
w, === = 158,114rad/s y f, = = 25,165 Hz 
20x2 
T En E. = 39.74 us t sda jog s 
7 E 25,165 eee oe E 2 A 
En wt = 7, 
velot = 7) = Va =2V, = 2 X 220 = 440V 


vlot = 0) =V, =0 


a 1, = VV CIL = 220V 2/20 = 69.57A. 


b. =f f I, sen 6d0 = Lf (mf) = 69.57 X 20,000/(m X 25,165) = 17.6A 
0 


€. Ig =1,Vfot1/2 = 69.57V20,000 X 19.87 x 


d. El voltaje pico a pico del capacitor es Vp, = 


1076/2 = 31.01 A. 
a — Ve = 440 V. 


e. Según la ecuación (7.24), fmáx = 10°/(2 Xx 12) = 41.67 kHz. 


f. Como no hay pérdida de potencia en el circuito, J, = 0. 


Ejemplo 7.4 Análisis del inversor resonante de medio puente con interruptores 


bidireccionales 
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El inversor resonante de medio puente de la figura 7.8a funciona en una frecuencia de f, = 3.5 kHz. Si 
Cy = CG = C = 3 pF, Ly = L, = L = 50 pH, R = 2 Q, y V, = 220 V, determine (a) la corriente pico de 
suministro /,; (b) la corriente promedio en el dispositivo [ 4; (c) la corriente rms en el dispositivo Ig; (d) la 
corriente rms en la carga J,, y (e) la corriente promedio de suministro J,. 


Solución 


V, = 220 V, Ce = Cy + Cp = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 Q, y fọ = 3500 Hz. El análisis de este inversor es 
semejante al del inversor de la figura 7.3. En vez de dos pulsos de corriente, hay cuatro pulsos en un ciclo 
completo del voltaje de salida con un pulso a través de cada uno de los dispositivos O, D1, Q2 y D2. Se 
puede aplicar la ecuación (7.20). Durante el medio ciclo positivo, la corriente fluye a través de Q4 y 
durante el medio ciclo negativo la corriente fluye a través de D4. En un control no traslapado hay dos 
ciclos resonantes durante todo el periodo de la frecuencia de salida f,. Según la ecuación (7.21), 


w, = 54,160rad/s f, = 
1 


T, = 3619.9 
= 285.72 us 


= 116us 


T, = 
° 3500 
El periodo de inactividad de la corriente en la carga es 


la = Th 


54,160 
—— = 8619.9 Hz 


116 
ti = > = 58 us 


T, = 285.72 


116 = 169.72 ps 
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Como t4 es mayor que cero, el inversor funcionaría en el modo de no traslapado. Por la ecuación (7.14), 
Ve = 100.4 V y Va = 220 + 100.4 = 320.4 V. 


a. Dela ecuación (7.7), 


t p tam! an 22.47 
m = S4160 °° 20,000 ^7 PS 
V, + V. 


—at 


I(t) = ———e “sen w,t 
NO) oL r 


r 


y la corriente pico en la carga es J, = ig(t = tm) = 70.82 A. 


b. Un dispositivo conduce desde el tiempo tı. La corriente promedio en el dispositivo se calcula a 
partir de 


b 
l = a io(t) dt = 8.84A 
0 


ce. La corriente rms en el dispositivo es 


fi 1/2 
Ir = |s f i(t) ar! = 22.05A 
0 


d. La corriente rms en la carga es I, = 2Igr = 2 X 22.05 = 44.1 A 
e. P, = 44.1? X 2 = 3889 W y la corriente promedio de suministro es I, = 3889/220 = 17.68 A. 


Nota: con interruptores bidireccionales, las capacidades de corriente de los dispositivos se 
reducen. Con la misma potencia de salida, la corriente promedio en el dispositivo es de la mitad 
y la corriente rms es 1/V2 de la de un inversor con interruptores unidireccionales. 


Ejemplo 7.5 Análisis del inversor resonante de puente completo con interruptores 
bidireccionales 


El inversor resonante de puente completo de la figura 7.9a funciona a una frecuencia f, = 3.5 kHz. 
Si C = 6 pF, L = 50 pH, R = 2 Q, y V, = 220 V, determine (a) la corriente pico de suministro /,; (b) la co- 
rriente promedio en el dispositivo 74;(c) la corriente rms en el dispositivo Ip; (d) la corriente rms en 
la carga Io, y (e) la corriente promedio de suministro /,. 


Solución 

V, = 220 V, C = 6 uF, L = 50 uH, R = 2 Q, y fọ = 3500 Hz. Por la ecuación (7.21), w, = 54,160 rad/s, 
f, = 54,160/(27) = 8619.9 Hz, a = 20,000, T, = 1/8619.9 = 116 ys, ti = 116/2 = 58 ps, y Tọ = 1/3500 = 
285.72 ws. El periodo inactivo de la corriente en la carga es tg = Ty — T, = 285.72 — 116 = 169.72 ys, y el 
inversor funcionaría en el modo de no traslapado. 


Modo 1. Este modo comienza cuando Oy y O, se activan. Una corriente resonante fluye a través 
de Q1, Qo, la carga y la fuente. El circuito equivalente durante el modo 1 se muestra en la figura 7.11a con 
un voltaje inicial en el capacitor indicado. La corriente instantánea se describe por 


dig 1 /. 
L F Ri + G idt + v.t = 0) = V, 
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iy € R L i, € R L 
> 40000 > MOON 
Ve V, 
Vs HL — Vs 
(a) Modo 1 (b) Modo 2 
FIGURA 7.11 
Circuitos equivalentes durante los modos de un inversor resonante de puente 
completo. 
con las condiciones iniciales ip(t = 0) = 0, va (t = 0) Va y la solución para la corriente da 
Ve +/V, 
ilt) = == e Y sen w,t (7.28) 
wL 
v(t) = -(V, + V,)e “(a sen w,t + w, cos o,f) + V, (7.29) 


Los dispositivos Oy y O, se desactivan en el tiempo tı = T/w,, cuando i(t) se vuelve cero. 


E E A +1, (7.30) 


Modo 2. Este modo comienza cuando Ox y O, se activan. Una corriente resonante inversa fluye a 
través de Q3, Q4, la carga y la fuente. El circuito equivalente durante el modo 2 se muestra en la figura 7.11b 
con un voltaje inicial en el capacitor indicado. La corriente instantánea en la carga se describe por 


dig ; 1 /. 
L t Rip t C iy dt H v(t = 0) = V; 


con las condiciones iniciales i2(t = 0) = 0 y v(t = 0) = Va, y la solución para la corriente da 


. Vet Va a 
i(t) = — iE e“ sen w,t (7.31) 
v(t) = (V, + Va) e “(a sen w,t + w, cos w,t)/@, — V, (7.32) 


Los dispositivos Q3 y Q4 se desactivan en el tiempo t = 11/0,, cuando ip(t) se vuelve cero, 


V, = =ve(t = t) = (Vs ever + V, (7.33) 
Despejando V, y V.. de las ecuaciones (7.30) y (7.33) resulta 


e+1 
e-1 


Vo = Va = Vs (7.34) 


donde z = at/w,, Para z = 20,00077/54,160 = 1.1601, la ecuación (7.34) da V; = Va = 420.9 V. 
a. Según la ecuación (7.7) 


sl gg 54,160 
m= 54160 "20,000 


De la ecuación (7.28), la corriente pico en la carga es I, = io(t = tm) = 141.64 A. 


= 22.47 us 


378 


7.3 


7.3.1 


Capítulo 7 Inversores de pulsos resonantes 


b. Un dispositivo conduce desde el tiempo tı. La corriente promedio en el dispositivo se calcula 
por la ecuación (7.28): 


ti 
L= af i(t) dt = 17.68 A 
0 


c. La corriente rms en el dispositivo se calcula por la ecuación (7.28): 


ti 1/2 
Ip = lal 0) ar =441A 


i 
0 

d. La corriente rms en la carga es I, = 2/g = 2 X 44.1 = 88.2 A. 

e. P, = 88.2? x 2 = 15.556 W y la corriente promedio de suministro es J, = 15,556/220 = 70.71 A. 


Nota: con los mismos parámetros de circuito, la potencia de salida es cuatro veces, y las 
corrientes en los dispositivos son dos veces las de un inversor de medio puente. 


Puntos clave de la sección 7.2 


e Con los mismos parámetros de circuito, la potencia de salida de un inversor de puente 
completo es cuatro veces y las corrientes en el dispositivo son dos veces las de un inversor 
de medio puente. Para la misma potencia de salida, la corriente promedio en el dispo- 
sitivo de un inversor con interruptores bidireccionales es la mitad de la de un inversor 
con interruptores unidireccionales. Por tanto, se suelen utilizar los inversores de medio 
puente y de puente completo con interruptores bidireccionales. 

e El inversor básico de la figura 7.1a describe las características de un inversor de medio 
puente y el ejemplo 7.5 describe las de un inversor de puente completo. 


RESPUESTA A LA FRECUENCIA DE INVERSORES RESONANTES EN SERIE 


Observemos por las formas de onda de las figuras 7.7b y 7.8b que variando la frecuencia 
de conmutación f,( = fẹ) se puede variar el voltaje de salida. La respuesta a la frecuencia de 
la ganancia de voltaje exhibe las limitaciones de la ganancia en función de las variacio- 
nes de la frecuencia [2]. Hay tres conexiones posibles de la resistencia de carga R en rela- 
ción con los componentes resonantes: (1) en serie; (2) en paralelo, y (3) en combinación en 
serie-paralelo. 


Respuesta de frecuencia para carga en serie 


En las figuras 7.4, 7.8 y 7.9a, la resistencia de carga R forma un circuito en serie con los com- 
ponentes resonantes L y C. El circuito equivalente se muestra en la figura 7.12a. El voltaje de 
entrada v, es una onda cuadrada cuyo componente fundamental pico es Vi(pico, = 4V,/Tr, y su 
valor rms es V; = 4V,/V27. Con la regla divisora de voltaje en el dominio de frecuencia, la 
ganancia de voltaje del circuito resonante en serie está dada por 


V. 1 
(jo) = 
V; 1+ joL/R — ¡(oCR) 


G(jo) = 
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Sea wọ = 1/V LC la frecuencia resonante, y sea O, = woL/R el factor de calidad. Sustituyendo 
L, Cy R en función de Q, y wo, obtenemos 


a Me 1 E 1 
O= NA IQ Lolo — alo) 1+ jO,(u— 1u) 


1 


donde u = w/w . La magnitud de G(jw) se calcula por 


1 


[1 + O3(u — 11) (rea 


IG(jo)| = 


La figura 7.12b muestra la gráfica de la magnitud de la ecuación (7.35) para Q, = 1 a 5. Para 
un voltaje de salida continuo, la frecuencia de conmutación debe ser mayor que la frecuen- 


cia resonante fo. 


C L 
1! id 
vi 
+ 
+ V, 
Os Es 
t 
= =. 
Fundamental 
(a) Circuito con carga en serie 
a. SNNN 
0.8 
Q,=1 
3 06 
o 
2 
0.4 
3 
4 
0.2 
5 
0.0V 
0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 p 
Relación de frecuencia 
(b) Respuesta a la frecuencia 
FIGURA 7.12 


Respuesta de frecuencia para carga en serie. 
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Si el inversor funciona próximo a la resonancia y se presenta un cortocircuito en la carga, 
la corriente sube a un alto valor, en especial a una alta carga en la corriente. Sin embargo, la 
corriente de salida se puede controlar elevando la frecuencia de conmutación. La corriente 
a través de los dispositivos de conmutación decrece a medida que la corriente de carga dis- 
minuye, y de este modo se tienen menores pérdidas en estado de conducción y una alta eficien- 
cia a carga parcial. El inversor en serie es más adecuado para aplicaciones de alto voltaje 
y baja corriente. La salida máxima se presenta en resonancia, y la ganancia máxima para 
u=les |G(jo) max = L 

En condiciones sin carga, R = ~y Q, = 0. Por consiguiente, la curva seria simplemente 
una linea horizontal. Es decir, para que Q, = 1, la caracteristica tiene una mala “selectividad” 
y el voltaje de salida cambia significativamente de las condiciones sin carga a las condi- 
ciones de carga completa, y por consiguiente la regulación es deficiente. Por lo común el 
inversor resonante se utiliza en aplicaciones que requieren sólo un voltaje de salida fijo. 
Sin embargo, se pueden obtener algunas regulaciones en la condición sin carga mediante el 
control de la relación de tiempos a frecuencias menores que la frecuencia resonante (por 
ejemplo, en la figura 7.8b). Este tipo de control tiene dos desventajas: (1) limita qué tanto se 
puede variar la frecuencia de operación hacia arriba o hacia abajo de la frecuencia de reso- 
nancia, y (2) porque un bajo factor O requiere un gran cambio de frecuencia para obtener 
un amplio rango de control del voltaje de salida. 


Ejemplo 7.6 Cómo determinar los valores de L y C para un inversor resonante con carga 
en serie para producir una determinada potencia de salida 


El inversor resonante en serie de la figura 7.8a con una carga en serie suministra una potencia de carga 
de P; = 1 kW en resonancia. La resistencia de la carga es R = 10 Q. La frecuencia resonante es fọ = 20 kHz. 
Determine (a) el voltaje de entrada de cd V,; (b) el factor de calidad O, si se requiere para reducir la 
potencia de carga a 250 W mediante control de frecuencia, de modo que u = 0.8; (c) el inductor L, y 
(d) el capacitor C. 


Solución 


a. Como en resonancia u = 1 y |G(jo)|max = 1, el voltaje fundamental pico de carga es V, = 
Vi(pico) = 4Vs/m. 
Vo 4 ay? 


P == o 1000 = —— 
L 2R 2Rm Qn? X10 


que da V, = 110 V. 


b. Para reducir la potencia de la carga por un factor de (1000/250 = ) 4, la ganancia de voltaje 
se debe reducir en 2 en u = 0.8. Es decir, por la ecuación (7.35) obtenemos 1 + o? (u — 1/u)? =22, 
que da O, = 3.85 


c. Q, se define por 


27 X 20kHz X L 


3.85 = 
10 


lo cual da L = 306.37 pH. 
d. f = 1/27VLC o 20kHz - 1/[27V (306.37 pH X C) ], que da C = 0.2067 pF. 
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7.3.2 Respuesta de frecuencia para carga en paralelo 


Con la carga conectada a través del capacitor C directamente (o mediante un transforma- 
dor), como se muestra en la figura 7.7a, el circuito equivalente se muestra en la figura 7.13a. 
Utilizando la regla divisora del voltaje en el dominio de frecuencia, la ganancia de voltaje 


está dada por 
V, 1 
Gli) = oe 
(io) = 700) = 7 re + joLIR 


Sea wọ = 1/VLC la frecuencia resonante, y sea O = 1/0, = R/w,¿L el factor calidad. 
Sustituyendo L, C y R en función de O y w,, obtenemos 


. Vo . 1 1 
Ce) = y I) [1 — (0/0, + j(wlo,/Q (1-42) + julg 


(a) Carga en paralelo 


IG(jo)| 


1.6 1.8 20 p 


“04 0.6 0.8 1.0 va 1.4 
Relación de frecuencia 


(b) Respuesta de frecuencia 


FIGURA 7.13 


Respuesta de frecuencia para carga en serie-paralelo. 
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donde u = w/w,. La magnitud de G(jw) se determina a partir de 


1 
[A - wv’)? + (wyt. 


|G(jo) | = (7.36) 
La figura 7.13b muestra la gráfica de la magnitud de la ganancia de voltaje de la ecuación (7.36) 
para O = 1 a5. La ganancia máxima se presenta cerca de la resonancia para Q > 2 y su 
valor para u = 1 es 


Si no hay carga, R = œ% y Q = ~, Por tanto, el voltaje de salida en resonancia es una función de 
la carga y puede ser muy alto sin carga si la frecuencia de operación no se eleva. Sin embargo, 
por lo común el voltaje de salida se controla en la condición sin carga al variar la frecuencia por 
arriba de la resonancia. La corriente conducida por los dispositivos de conmutación es indepen- 
diente de la carga, aunque se incrementa con el voltaje de entrada de cd. En consecuencia, la 
pérdida por conducción permanece relativamente constante y el resultado es una mala eficien- 
cia en una carga ligera. 

Si el capacitor C se pone en cortocircuito por una falla en la carga, el inductor £ limita 
la carga. Naturalmente, este tipo de inversor es a prueba de cortocircuitos y deseable en apli- 
caciones con severos requerimientos de cortocircuito. Este inversor se utiliza sobre todo en 
aplicaciones de bajo voltaje y alta corriente, donde el rango del voltaje de entrada es relati- 
vamente angosto, por lo común hasta de +15%. 


Ejemplo 7.7 Cómo determinar los valores de L y C para que un inversor resonante con carga 
en paralelo produzca una potencia de salida específica 


Un inversor resonante en serie con carga en paralelo suministra una potencia de carga P; = 1 kW con 
un voltaje sinusoidal de carga pico de V, = 330 V y en resonancia. La resistencia de carga es R = 10 Q. 
La frecuencia resonante es fy = 20 kHz. Determine (a) el voltaje de cd de entrada V,; (b) la relación 
de frecuencia u si se requiere para reducir la potencia de carga a 250 W por control de la frecuencia; 
(c) el inductor L, y (d) el capacitor C. 


Solución 
a. El componente fundamental pico de un voltaje de onda cuadrada es V, = 4Vy/m. 
2 
2R 2R 27° X 10 
que da V, = 110 V. V;ipico) = 4Vs/m = 4 X 110/7 = 140.06 V. 


b. De la ecuación (7.37), el factor de calidad es Q = V,/Viqpico) = 330/140.06 = 2.356. Para reducir 
la potencia de carga por un factor de (1000/50 = ) 4, la ganancia de voltaje debe reducirse por 2. 
Es decir, de la ecuación (7.36), obtenemos 


(1 - uw?) + (u/.356) = 2 


PL 


la cual da u = 1.693. 
c. Ose define por 
R R 


= 4356 ———— 
2 =L * 27 X 20kHz L 


lo caul da L = 33.78 uF. 
d. f = 12rVLC o 20kHz = 1/27 V (33.78 pH X C), lo que da C = 1.875 pF. 
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Respuesta de frecuencia para carga en serie-paralelo 


En la figura 7.10 el capacitor C¡ = C) = C, forma un circuito en serie y el capacitor C está en 
paralelo con la carga. Este circuito es un ajuste entre las características de carga en serie y carga 
en paralelo. El circuito equivalente se muestra en la figura 7.14a. Con la regla divisora del 
voltaje en el dominio de la frecuencia, la ganancia de voltaje es 


1 
14+ C/C, — PLC, + joL/R — ¡(oC,R) 


= Ga) 


Glo) =) 


Sea w = 1/V LC, la frecuencia resonante, y O, = w,L/R el factor de calidad. Sustituyendo L, 
Cy Ren función de O, y wo, obtenemos 


Vo. 1 
7 (jw) = eas 
V; 1+ CJC, — wo LC, + jQ,( w/w, — w/w) 
1 
1 +(C,/C,)(1 - u°) + jQ,(u — 1/u) 


G(jo) = 


V, | 
vi Cp R Vo 
0 ; | 


(a) Carga en serie-paralelo 


a 
> 
o 
“04 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 p 
Relación de frecuencia 
(b) Respuesta de frecuencia 
FIGURA 7.14 


Respuesta de frecuencia para carga en serie-paralelo. 
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donde u = w/w,. La magnitud de G(jw) se calcula a partir de 


1 


(G00) | AA O 13 


(7.38) 


La figura 7.14b muestra la gráfica de la magnitud de la ganancia de voltaje de la ecuación 
(7.38) para O, = 1 a5 y C,/C, = 1. Este inversor combina las mejores características de la 
carga en serie y la carga en paralelo, al mismo tiempo que elimina los puntos débiles como 
la falta de regulación para la carga en serie y la corriente de carga independiente para la 
carga en paralelo. 

Conforme C, se hace cada vez más pequeña, el inversor exhibe las características de la 
carga en serie. Con un valor razonable de C,, el inversor exhibe algunas de las características 
de la carga en paralelo y puede funcionar sin carga. Conforme C, se hace más pequeña, la 
frecuencia superior requerida para un voltaje de salida especificado se incrementa. La elección 
de C, = C, suele ser un buen arreglo entre la eficiencia en carga parcial y la regulación sin carga 
con una frecuencia superior razonable. Para hacer que la corriente se reduzca con la carga para 
mantener una alta eficiencia a carga parcial, se elige la carga completa O entre 4 y 5. Un inver- 
sor con carga en serie-paralelo puede funcionar con un voltaje de entrada más amplio y la carga 
oscila desde la condición sin carga hasta la condición de carga completa al mismo tiempo que 
mantiene una excelente eficiencia. 


Puntos clave de la sección 7.3 


e La ganancia de un inversor resonante se vuelve máxima en u = 1. Por lo común los inver- 
sores resonantes se utilizan en aplicaciones que requieren un voltaje de salida fijo. 


e El inversor con carga en serie se utiliza más en aplicaciones de alto voltaje y baja alta. El 
inversor con carga en serie-paralelo puede funcionar con un voltaje de entrada más am- 
plio y la carga oscila desde la condición sin carga hasta la condición de carga completa. 


INVERSORES RESONANTES EN PARALELO 


Un inversor resonante en paralelo es el dual de un inversor resonante en serie. Se alimenta 
desde una fuente de corriente de modo que el circuito ofrece una alta impedancia ante la co- 
rriente de conmutación. En la figura 7.15 se muestra un circuito resonante en paralelo. 
Como la corriente se controla de forma continua, este inversor ofrece una mejor protección 
contra cortocircuito en condiciones de falla. La suma de las corrientes que circulan a través 
de R, Ly Cda 


O P T, 
d RIA 


con la condición inicial v(t = 0) = 0 e iz (t = 0) = 0. Esta ecuación es semejante a la ecuación (7.2) 
sii se reemplaza por v, R por 1/R, L por C, C por L, y V, por J,. Con la ecuación (7.5), el voltaje v 
está dado por 


v =—e * sen w,t (7.39) 
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+ Fundamental 
Q CF Yo I; Lea 
— 0 
=; 
(a) Circuito en paralelo (b) Voltaje de entrada 


FIGURA 7.15 


Circuito resonante en paralelo. 


donde a = 1/2RC. La frecuencia resonante amortiguada w, está dada por 


1 1 1/2 
cd (7 ma) oe) 


Utilizando la ecuación (7.7), el voltaje v de la ecuación (7.39) alcanza su valor máximo en t, 
dado por 


= L tan”! > (7.41) 


r 


Um 
que se puede aproximar a 711/w,. La impedancia de entrada está dada por 


1 
R 
1+ jRloL + joCR 


n 


I (jo) = 


donde J; es la corriente rms de entrada de ca, e I; = 41/VW2m. El factor de calidad Qp es 


R C 
Q, = CR = — TE = 28 (7.42) 


donde ô es el factor de amortiguación y ò = a/w, = (R/2) VC/L. Sustituyendo L, C y R en fun- 
ción de Q, y wo, obtenemos 


V, 1 1 
Zio) =- (ja) = = 
+ Ne jO,(wlo,- ol) 1+ jO,(u— 1u) 
donde u = w/w,. La magnitud de Z(jw) se calcula de 


1 
[1 + OF(u — 11712 


[Z(jo) | = (7.43) 


que es idéntica a la ganancia de voltaje |G(jw)| de la ecuación (7.35). La figura 7.12 mues- 
tra la gráfica de la magnitud de la ganancia. En la figura 7.16a se muestra un inversor en 
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+ Yi, 
I Le 
vL 


= 
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+ 
(a) Circuito 
+ 
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(b) Circuito equivalente 
Val 
0 T 2T wt 
Va 
0 T 21 wt 
(c) Sefiales de compuerta 
FIGURA 7.16 


Inversor resonante en paralelo. 


paralelo. El inductor L, actúa como una fuente de corriente y el capacitor C es el elemento 
resonante. L,, es la inductancia mutua del transformador y actúa como el inductor reso- 
nante. Los transistores Q; y O conmutan alternadamente una corriente constante hacia el 
circuito. Las señales de control de compuerta se muestran en la figura 7.16c. Si la resistencia 
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FIGURA 7.17 


Inversor resonante práctico. (Cortesía de Universal Lighting Technologies). 


de carga R; se remite al lado del primario y se pasan por alto las inductancias de fuga del 
transformador, el circuito equivalente se muestra en la figura 7.16b. La figura 7.17 ilustra un 
inversor resonante que alimenta a una lámpara fluorescente. 


Ejemplo 7.8 Cómo determinar los valores de L y C para un inversor resonante en paralelo 
y obtener una potencia de salida específica 


El inversor resonante en paralelo de la figura 7.16a suministra una potencia de carga de P; = 1 kW en 
un voltaje de carga senoidal pico de V, = 170 V y en resonancia. La resistencia de carga es R = 10 Q. 
La frecuencia resonante es fy = 20 kHz. Determine (a) la corriente de entrada J, de suministro de cd; 
(b) el factor de calidad O, si se requiere para reducir la potencia de carga a 250 W mediante el control 
de frecuencia de modo que u = 1.25; (c) el inductor L, y (d) el capacitor C. 


Solución 
a. Ya que en resonancia u = 1 y |Z(jo)|max = 1, la corriente fundamental pico es I, = 41,/m. 


GR ABR 410 
P= p= S AS 


2 m T 


lo que da J, = 11.1 A. 


b. Para reducir la potencia de carga en (1000/250 = ) 4, la impedancia debe reducirse 2 en u = 1.25. 
Es decir, según la ecuación (7.43) obtenemos 1 + 0; (u — 1/u)* = 27, que da O) = 3.85. 


e. Q, se define como Q, = @,CR 0 3.85 = 2m X 20 kHz X C X 10, lo que da C = 3.06 pF. 
d. f =12wVLC o 20kHz = 1/2rV(3.06pF Xx L) ], que da L = 20.67 pH. 


Puntos clave de la sección 7.4 


e Un inversor resonante en paralelo es un dual de un inversor resonante en serie. Una cor- 
riente constante se conmuta alternadamente hacia el circuito resonante y la corriente de 
carga se vuelve casi independiente de las variaciones de la impedancia de carga. 
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CONTROL DE VOLTAJE DE INVERSORES RESONANTES 


Los inversores casi resonantes (QRI) [3] normalmente se utilizan para controlar el voltaje de 
salida. Los QRI se pueden considerar como un híbrido de los convertidores resonantes y 
los convertidores PWM. El principio subyacente es reemplazar el interruptor de potencia 
en convertidores PWM con el interruptor resonante para hacer que las formas de onda de 
la corriente y voltaje conmutados oscilen de una manera casi senoidal. Una gran familia de circui- 
tos convertidores convencionales se pueden transformar en sus contrapartes de convertidor 
resonante [4]. 

Se puede aplicar una topología de puente, como se muestra en la figura 7.18a, para lograr 
el control de voltaje de salida. La frecuencia de conmutación f, se mantiene constante a la fre- 
cuencia resonante f,. Al conmutar dos dispositivos al mismo tiempo se puede obtener una onda 
casi cuadrada, como se muestra en la figura 7.18b. El voltaje rms fundamental de entrada está 
dado por 


_ 4Vs 
v21 


V; cos a (7.44) 


donde a es el ángulo de control. Variando a de 0 a 7/2 a una frecuencia constante, el voltaje V; 
se puede controlar de 4V/(rV2) a 0. 


La topología de puente de la figura 7.19a puede controlar el voltaje de salida. La fre- 
cuencia de conmutación f, se mantiene constante a la frecuencia resonante f,. Al conmutar dos 


ait Fe i e 
— y Re as C 
== Ys $ +V > onm || + + 
+ Vo = 
eG ae a oe 


(a) Circuito 


TT Qa 


T 


0», Q4 Qi, Q3 Q2, Q4 


Q3, Q4 
(b) Voltaje de salida 


FIGURA 7.18 


Control de voltaje de onda casi cuadrada para un inversor resonante en serie. 
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FIGURA 7.19 


(c) Convertidor ca-ca de enlace de cd 


Control de corriente casi cuadrada para un inversor resonante en paralelo. 
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dispositivos al mismo tiempo se puede obtener una onda casi cuadrada como se muestra en la 
figura 7.19b. La corriente fundamental rms de entrada está dada por 


4l; 
V2 


Variando a de 0 a 1/2 a una frecuencia constante, la corriente J; se puede controlar de 
41/(V2) a 0. 

Este concepto se puede ampliar a aplicaciones de alto voltaje (HVDC) en las cuales el 
voltaje de ca se convierte en voltaje de cd y luego se vuelve a convertir en ca. La transmisión 
normalmente se hace a una corriente de cd constante /.¿ En la figura 7.19c se muestra una 
versión monofásica. 


i= cos a (7.45) 


INVERSOR RESONANTE CLASE E 


Un inversor resonante clase E utiliza sólo un transistor y sus pérdidas por conmutación son bajas, 
lo que reditúa una alta eficiencia por arriba de 95%; el circuito se muestra en la figura 7.20a. 
Por lo común se utiliza en aplicaciones de baja potencia que requieren menos de 100 W, 
sobre todo en balastos de lámpara electrónica de alta frecuencia. El dispositivo de con- 
mutación tiene que soportar un alto voltaje. Este inversor se suele utilizar para voltaje de 
salida fijo. Sin embargo, el voltaje de salida puede variar si la frecuencia de conmutación 
varía. El funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos: modo 1 y modo 2. 


Modo 1. Durante este modo el transistor Q se activa. El circuito equivalente se mues- 
tra en la figura 7.20b. La corriente del interruptor ir se compone de una fuente de corriente i, y 
una corriente de carga ip. A fin de obtener una corriente de salida casi senoidal, se eligen los 
valores de L y C para tener un factor de alta calidad, O = 7, y una baja relación de amortigua- 
miento, usualmente 6 < 0.072. El interruptor se cierra con voltaje cero. Cuando el interruptor 
se cierra, su corriente de inmediato se desvía a través del capacitor Ce. 


Modo 2. Durante este modo, el transistor Q4 se cierra. El circuito equivalente se mues- 
tra en la figura 7.20b. La corriente del capacitor i, es la suma de i, € ig. El voltaje del interruptor 
sube de cero a un valor máximo y de nuevo cae a cero. Cuando el voltaje del interruptor cae 
a cero, i, = C.dvy/dt que normalmente es negativa. De este modo, el voltaje del interruptor 
tendería a ser negativo. Para limitar este voltaje negativo se conecta un diodo en antiparalelo, 
como se muestra en la figura 7.20a con las líneas de rayas. Si el interruptor es un MOSFET, su 
voltaje negativo se limita a una caída de diodo por su diodo integrado. 


Modo 3. Este modo existe sólo si el voltaje del interruptor cae a cero con una pendiente 
negativa finita. El circuito equivalente es similar al del modo 1, excepto por las condiciones 
iniciales. La corriente de carga cae a cero al final del modo 3. Sin embargo, si los paráme- 
tros del circuito son tales que el voltaje del interruptor cayera a cero con pendiente cero, 
ahí no se requeriría un diodo y este modo no existiría. Es decir, vr = 0 y dv7/dt = 0. Los 


parámetros óptimos que suelen satisfacer estas condiciones y dar la eficiencia máxima están 
dados por [5,6]: 


= 0.4001R/o, 
2.165 
Ro, 


mL — 


Le 
Ce 
E 0.3533R 
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FIGURA 7.20 


Inversor resonante clase E. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Corriente de salida; 
(d) Corriente del transistor; (e) Corriente del capacitor, y (f) Voltaje del transistor. 
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donde w, es la frecuencia de conmutación. El ciclo de trabajo es k = to,/T, = 30.4%. Las 
formas de onda de la corriente de salida, corriente del interruptor y voltaje del interruptor se 
muestran en la figura 7.20c-f. 


Ejemplo 7.9 Cómo determinar los valores óptimos de los capacitores (C) y los inductores (L) 
para un inversor clase E 


El inversor clase E de la figura 7.20a funciona en resonancia y tiene V, = 12 Vy R = 100. La frecuencia 
de conmutación es fs = 25 kHz. (a) Determine los valores óptimos de L, C, Ce y Le. (b) Use PSpice para 
graficar el voltaje de salida v, y el voltaje del interruptor vy para k = 0.304. Suponga que Q = 7. 


Solución 
V, = 12 V, R = 100, y o, = 21f, = 27 X 25 kHz = 157.1 krad/s. 


a. 
0.4001R 10 
y = HZ = 0.4001 x ——_ = 25.47pH 
e m 157.1 krad/s id 
2.165 2.165 
Ce = Ro, WO ME 
R 7x10 
L=? = 445.63 pH 


w,  157.1krad/s 


sL — 1/w,C = 0.3533R 07 X 10 — 1/w,C = 0.3533 x 10, lo que da C = 0.0958 uF. El factor de 
amortiguamiento es 


8 = (R/2) VC/L = (10/2) V0.0958/445.63 = 0.0733 
que es muy pequeño, y la corriente de salida en esencia debe ser senoidal. La frecuencia reso- 
nante es 


1 1 
2nVLC  21V(443.63 pH X 0.0958 pF) 


ty = 24.36kHz 


b. T,= 1/f, = 1/25 kHz = 40 ps, y ton = KT, = 0.304 X 40 = 12.24 ps. El circuito para la simulación 
con PSpice se muestra en a figura 7.21a y el voltaje de control en la figura 7.21b. La lista del 
archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 7.9 Inversor resonante clase E 


VS 1 0 DC 12V 

VY al 2 DC OV , Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
VG 8 0 PULSE (OV 20V 0 1NS 1NS 12.24US 40US) 

RB 8 7 250 ; Resistencia de excitación de base de transistor 

R 6 0 10 

LE 2 3 25.47UH 

CE 3 0 1.38UF 

€ 3 4 0.0958UF 

L 5 6 445.63UH 
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V, C Vy 
1 i, y 2 le. 3 4) 5 - i, 6 
e > 1 0 i A + e || o | hd e e > + 
25.47 pH + | 0.0958 uF ig 445.63 pH 
E $ 
Vr =Æ E vo R<S100 
T -T 1.38 pF a 
o © 
0 os 
(a) Circuito 
Ye 
20 
0 
12.24 40 t, US 
(b) Voltaje de compuerta 
FIGURA 7.21 
Inversor resonante clase E para simulación con PSpice. 
VX 4 5 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de carga de L2 
Q1 3 7 0 MODQ1 ; Interruptor BJT 
.MODEL MODQ1 NPN (15=6.734F BF=416.4 ISE=6.734F BR=.7371 
+ CJE=3.638P MJC=.3085 VJC=.75 CJE=4.493P MJE=.2593 VJE=.75 
+ TR=239.5N TF=301.2P) ; Parámetros del modelo de transistor 
.TRAN 2US 300US 180US 1US UIC ; Análisis transitorio 
. PROBE ; Postprocesador de gráficos 
.OPTIONS ABSTOL = 1.00N RELTOL = 0.01 VNTOL = 0.1 ITL5=20000 ; convergencia 


. END 


Los gráficas obtenidas con PSpice se muestran en la figura 7.22, donde V(3) = voltaje del 
interruptor y V(6) = voltaje de salida. Utilizando el cursor PSpice de la figura 7.22 se obtiene 
Vo(pp) = 29.18 V, VTpico) = 31.481 V, y la frecuencia de salida f, = 1/(2 X 19.656 u) = 25.44 
kHz (esperada 24.36 kHz). 


Puntos clave de la sección 7.6 


e Un inversor clase E que requiere sólo un dispositivo de conmutación es adecuado para 
aplicaciones de baja potencia que requieren menos que 100 W. Normalmente se utiliza 
para voltaje de salida fijo. 


394 Capítulo 7 Inversores de pulsos resonantes 


Ejemplo 7.9 Inversor resonante clase E 


Temperatura 27.0 


20V 


OV 


-20V 
Er V (6) 
40 V 
20 V 
ov 
-20V 
180 ps 200 ps 220 ps 240 ps 260 ps 280 ps 300 ps 
o V (3) , 
Tempa Cı = 226.209 p, —14.969 
Cy = 245.864 p, 14.481 
dif = —19.656 u,  —29.449 
FIGURA 7.22 


Gráficas obtenidas con PSpice para el ejemplo 7.9. 


1.7 RECTIFICADOR RESONANTE CLASE E 


Como los convertidores ca-cd por lo general se componen de un inversor resonante de cd-ca y 
un rectificador cd-ca, un diodo rectificador de alta frecuencia tiene desventajas como pérdidas 
por conducción y conmutación, oscilaciones parásitas y alto contenido armónico de la corriente 
de entrada. Un rectificador resonante clase E [7], como el de la figura 7.23a, supera estas limi- 
taciones. Utiliza el principio de conmutación por voltaje cero del diodo. Es decir, el diodo se 
apaga en voltaje cero. La capacitancia C; en la unión del diodo se incluye en la capacitancia 
resonante C y por consiguiente no tiene efectos adversos en el funcionamiento del circuito. El 
funcionamiento del circuito se puede dividir en dos modos: el modo 1 y el modo 2. Supongamos 
que la capacitancia del filtro Cy es lo bastante grande de modo que el voltaje de salida V, es 


constante. Sea v, = V,, sen wt el voltaje de entrada. 


Modo 1. Durante este modo, el diodo está apagado. El circuito equivalente se muestra 
en la figura 7.23b. Los valores de L y C son tales que wL = 1/wC a la frecuencia de funciona- 


miento f. El voltaje que aparece a través de L y Ces vic) = Vssen wt — Vo. 


Modo 2. Durante este modo, el diodo está encendido. El circuito equivalente se mues- 


tra en la figura 7.23b. El voltaje que aparece a través de L es vz = V,sen wt — Vo. 


7.7 Rectificador resonante clase E 
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Modo 1 
(b) 


FIGURA 7.23 


Modo 2 


(c) 


(d) 


(f) 


Rectificador resonante clase E. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Voltaje 
de entrada; (d) Corriente del inductor; (e) Corriente del diodo, y (f) Corriente del 


capacitor. 
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Cuando la corriente del diodo ip, que es la misma que la corriente del inductor iz, llega a cero, 
el diodo se desactiva. En este momento, ip = i, = 0 y Up = Uc = 0. Es decir, i, = Cdv,/dt = 0, 
así que dv,/dt = 0. Por tanto, el voltaje del diodo es cero en el momento de desactivación, y de 
este modo se reducen las pérdidas por conmutación. La corriente del inductor se puede expre- 
sar de forma aproximada como sigue 


i, = Imsen (wt - p) — I, (7.46) 


donde Im = Vim/R eI, = V,/R. Cuando el diodo está activo, el desplazamiento de fase 6 es 
de 90°, siempre que wL = 1/4C. Por consiguiente, ¢ tiene un valor entre 0° y 90°, que depende de 
la resistencia de la carga R. La corriente pico a pico es 2V„/R. La corriente de entrada tiene un 
componente de cd /, y un retardo de fase @ como se muestra en la figura 7.23d. Para mejorar el 
factor de potencia de entrada normalmente se conecta un capacitor de entrada, como se mues- 
tra en la figura 7.23a con las líneas de rayas. 


Ejemplo 7.10 Cómo determinar los valores de los inductores (L) y los capacitores (C) 
para un rectificador clase E 


El rectificador clase E de la figura 7.23a suministra a la carga una potencia de Pz; = 400 mW en V, = 4 V. El 
voltaje pico de suministro es Vm = 10 V. La frecuencia de suministro es f = 250 kHz. El rizo pico a pico en 
el voltaje de salida de cd es AV, = 40 mV. (a) Determine los valores de L, C y Cy, y (b) las corrientes rms y de 
cd de Ly C. (c) Use PSpice para graficar el voltaje de salida v, y la corriente del inductor iz. 


Solución 
Vm = 10 V, Vo = 4 V, AV, = 40 mV y f = 250 kHz. 
a. Seleccione un valor adecuado de C. Sea C = 10 nF. Sea fọ = f = 250 kHz la frecuencia resonante. 


250kHz = f, = 1/2rvV(L X 10nF) ], la cual da L = 40.5 pH. P; = VIR o 400 mV = 4?/R, la 
cual da R = 40 ©. Io = V,/R = 4/40 = 100 mA. El valor de la capacitancia C; esta dado por 


PER 100mA 7 
2fAV, 2 x250kHz X 40mV 


b. Im = Vim/R = 10/40 = 259 mA. La corriente rms del inductor iz es 


250? 
IL (ms) 100? 4 z = 203.LmA 


Th (cd) = 100 mA 


La corriente rms del capacitor C es 


250 
Icm = Jz = 176.78 mA 


7.7 Rectificador resonante clase E 397 


C 
10 nF 

Vy 
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e | SS YYYA > $ 

40.5pH 3 
ov Pr 
de R S40 Q 
© V, = 10 V, 250 kHz Cy 5 BF 
Vy == 0V FIGURA 7.24 

è è Rectificador resonante clase E para simulación 
0 con PSpice. 


ec T = 1/f = 1/250 kHz = 4 ys. En la figura 7.24 se muestra el circuito para la simulación con 
PSpice. La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 7.10 Rectificador resonante clase E 


VS 1 0 SIN (0 10V 250KHZ) 

VY 1 2 DC ov ; Fuente de voltaje para medir la corriente de entrada 
R 4 5 40 

L 2 3 40.5UH 

Cc 3 4 10NF 

CF 4 0 5UF 

VX 5 0 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente a través de R 
D1 3 4 DMOD ; Diodo rectificador 

.MODEL DMOD D ; Parametros preestablecidos del diodo 
.TRAN 0.1US 1220US 1200US 0.1US UIC ; Analisis transitorio 

. PROBE ; Postprocesador de graficos 
.OPTIONS ABSTOL = 1.00N RETOL1 = 0.01 VNTOL = 0.1 ITL5=40000 ; convergencia 

. END 


La gráfica trazada Por PSpice se muestra en la figura 7.25, donde /(L) = corriente del 
inductor y V(4) = voltaje de salida. Utilizando el cursor PSpice de la figura 7.25 se obtiene 
Vo = 3.98 V, A =V, = 63.04 mV, e iz (pp) = 489.36 mA. 


Puntos clave de la sección 7.7 


e Un rectificador clase E sólo utiliza un diodo que se desactiva en un voltaje cero. La pér- 
dida por conducción del diodo se reduce y el contenido armónico de la corriente de en- 
trada es bajo. 
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Ejemplo 7.10 Rectificador resonante clase E 


Temperatura 27.0 


4.2 V 


4.0 V 


3.8 V 


20V 


—20V 
o V (1,4) 
400 mA 
—400 mA 
1.200 ms 1.205 ms 1.210 ms 1.215 ms 1.220 ms 
= I(L) Tiempo C = 1.2028 m, 4.0122 
C, = 1.2047 m, 3.9493 
dif = —1.8333 p, 62.894 m 
FIGURA 7.25 


Gráficas trazadas por PSpice para el ejemplo 7.10. 


CONVERTIDORES RESONANTES DE CONMUTACIÓN POR CORRIENTE CERO 


Los interruptores de un convertidor resonante de conmutación por corriente cero (ZCS) se 
activan y desactivan en corriente cero. El circuito resonante compuesto del interruptor Sj, el 
inductor L y el capacitor C se muestran en la figura 7.26a. El inductor L está conectado en serie 
con un interruptor de potencia $4 para lograr la ZCS. Según Liu y colaboradores [8], se clasifica 
en dos tipos: tipo L y tipo M. En ambos tipos el inductor L limita la di/dt de la corriente de 
conmutación, y L y C constituyen un circuito resonante en serie. Cuando la corriente del inte- 
rruptor es cero, hay una corriente i = Cgdoz/dt que fluye a través de la capacitancia interna C}; 
gracias a una pendiente finita del voltaje del interruptor en el momento de apagarse. Este flujo 
de corriente provoca una disipación de potencia en el interruptor y limita la alta frecuencia de 
conmutación. 

El interruptor se puede implementar con una configuración de media onda como se mues- 
tra en la figura 7.26b, donde el diodo D, permite un flujo de corriente unidireccional, o en una 
configuración de onda completa como se muestra en la figura 7.26c, donde la corriente del inte- 
rruptor puede fluir en dos direcciones. Los dispositivos prácticos no se desactivan en corriente 
cero por sus tiempos de recuperación. Como resultado, una cantidad de energía se puede que- 
dar atrapada en el inductor L de la configuración tipo M, y aparecen voltajes transitorios a tra- 
vés del interruptor. Se prefiere la configuración tipo L a la de tipo M. Para la configuración tipo 
L, C puede ser una capacitancia electrolítica polarizada, mientras que la capacitancia C para la 
configuración tipo M debe ser un capacitor de ca. 


7.8 Convertidores resonantes de conmutación por corriente cero 
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(c) Tipos de onda completa 


FIGURA 7.26 


Configuraciones de interruptor para convertidores resonantes de ZCS. 


7.8.1 Convertidor resonante ZCS tipo L 
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En la figura 7.27a se muestra un convertidor resonante ZCS tipo L. El funcionamiento del 
circuito se puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se muestran en la figura 


7.27b. Definiremos el origen del tiempo, t = 0, al principio de cada modo. 


Modo 1. Es modo es válido para 0 = 1 < t;. El interruptor $; se activa y el diodo D, 


conduce. La corriente del inductor iz, que se incrementa linealmente, esta dada por 


Vs 
e he 


Este modo termina en el tiempo t = t cuando ¿(+ = t) = Io. Es decir, t = I,L/Vs. 


(7.47) 


Modo 2. Este modo es válido para 0 = ft S t,. El interruptor Sı permanece activo, pero 


el diodo D,, está inactivo. La corriente del inductor iz está dada por 
i, = I „sen wt + L, 
donde J,, = V¿WC/L y w, = 1V LC. El voltaje del capacitor v, está dado por 


Ve = V¡(1 — cos wot) 


(7.48) 
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FIGURA 7.27 
Convertidor resonante ZCS tipo L. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Corriente del inductor, 
y (d) Voltaje del capacitor. 
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La corriente pico del interruptor, que se presenta en el tiempo t = (m/2) VLC, es 
I, = In + L, 
El voltaje pico del capacitor es 


Ve(pico) = 2V, 


Este modo termina en el tiempo t = h cuando i; (t = th) = Ip, y Vet = th) = Ve2 = 2V,. Por con- 
siguiente, t = TV LC. 


Modo 3. Este modo es válido para 0 = 1 < tz. La corriente del inductor que cae de J, a 
cero está dada por 


i, =I, — 1, Sen wt (7.49) 
El voltaje del capacitor está dado por 
Ve = 2V, COS Wot (7.50) 


Este modo termina en el tiempo t = tz cuando i, (t = t3) = 0 y ve (t = t3) = V3. Por consiguiente, 
tz = VLC sen |(1/x) donde x = I,,/I, = (V,/I,) VCIL. 


Modo 4. Este modo es válido para 0 = 1 S t4. El capacitor suministra la corriente de la 
carga Ío, y su voltaje está dado por 


La 
ve = Vg- Gt (7.51) 


Este modo termina en el tiempo t = t4 cuando v,(t = t4) = 0. Por consiguiente, t4 = V.3C/Ip. 


Modo 5. Este modo es válido para 0 < f = ts. Cuando el voltaje del capacitor tiende a 
ser negativo, el diodo D,, conduce. La corriente de la carga J, fluye a través del diodo D. Este 
modo termina en el tiempo f = t; cuando el interruptor $, se activa de nuevo, y el ciclo se repite. 
Es decir, ts =T- (t + to + t3 + t4). 

Las formas de onda para iz y v se muestran en la figura 7.27c y d. El voltaje pico del inte- 
rruptor es igual al voltaje V, de suministro de cd. Como la corriente del interruptor es cero en el 
momento de activación y desactivación, la pérdida por conmutación, la cual es el producto de v 
por i, se vuelve muy pequeña. La corriente resonante pico /,,, debe ser más alta que la corriente 
de la carga /,, y esto fija un límite en el valor mínimo de la resistencia de la carga. Sin embargo, 
colocando un diodo en antiparalelo a través del interruptor, el voltaje de salida se puede hacer 
insensible a las variaciones de la carga. 


Ejemplo 7.11 Cómo determinar los valores de L y C para un inversor de conmutación 
por corriente cero 


El convertidor resonante ZCS de la figura 7.27a suministra una potencia máxima de P, = 400 mW a 
Vo = 4 V. El voltaje de suministro es V, = 12 V. La frecuencia máxima de operación es fmáx = 50 kHz. 
Determine los valores de L y C. Suponga que los intervalos tı y t3 son muy pequeños y que x = 1.5. 
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Solución 

V, =12V,f= fmáx = 50 kHz y T = 1/50 kHz = 20 ps, Pz = Vol, 0 400 mW = 47,, lo que da J, = 100 mA. 
La frecuencia máxima se presenta cuando ts = 0. Como t¡ = h = ts = 0, h + t4 = T. Sustituyendo ty = 
2V;C/l, y utilizando x = ( V/I) VC/L da 


2V,C V,. 2V, 
W"VLC + Fa op 
L, XL, L 


que da C = 0.0407 pF. Por consiguiente, L = (V,/xIy)?C = 260.52 pH. 


Convertidor resonante ZCS tipo M 


En la figura 7.28a se muestra un convertidor resonante tipo M. El funcionamiento del circuito 
se puede dividir en cinco modos, cuyos circuitos equivalentes se muestran en la figura 7.28b. 
Redefiniremos el origen del tiempo, t = 0, al principio de cada modo. Las ecuaciones de modo 
son las de un convertidor tipo L, excepto por lo siguiente. 


Modo 2. El voltaje del capacitor v, está dado por 
Ve = V, COS Wot (7.52) 


El voltaje pico del capacitor es Ve(pico) = Vs. Al final de este modo cuando t = h, v(t = b) = 
Vo => Vs. 


Modo 3. El voltaje del capacitor está dado por 
Ve = — V; cos wot (7.53) 


Al final de este modo cuando t = t3, u,(t = t3) = V¿3. Observemos que V,3 puede tener un valor 
negativo. 


Modo 4. Este modo termina en el tiempo t = t4 cuando v,(t = t4) = V,. Por consiguiente, 
t4 = (Vs — V.3)C/[,. Las formas de onda de iz, y ve se muestran en la figura 7.28c y d. 


Puntos clave de la sección 7.8 


e Un interruptor de corriente cero (ZC) determina la forma de onda de la corriente del 
interruptor durante su tiempo de conducción para crear una condición de corriente cero 
para que el interruptor se desactive. 


CONVERTIDORES RESONANTES DE CONMUTACIÓN POR VOLTAJE CERO 


Los interruptores de un convertidor resonante ZVS se activan y desactivan en voltaje cero [9]. 
El circuito resonante se muestra en la figura 7.29a. El capacitor C está conectado en paralelo 
con el interruptor 5, para lograr la ZVS. La capacitancia interna del capacitor C; se suma al 
capacitor C y eso sólo afecta la frecuencia resonante, por lo que no contribuye a la disipación 
de potencia en el interruptor. Si el interruptor se implementa con un transistor Q4 y un diodo 
en antiparalelo D4, como se muestra en la figura 7.29b, el diodo D; restringe el voltaje a través 
de C y el interruptor funciona en una configuración de media onda. Si el diodo D4 se conecta 
en serie con Q4, como se muestra en la figura 7.29c, el voltaje a través de C puede oscilar 
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FIGURA 7.28 
Convertidor resonante ZCS tipo M. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Corriente del inductor, 


y (d) Voltaje del capacitor. 
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FIGURA 7.29 


Configuraciones de interruptores para convertidores resonantes ZVS. 


libremente, y el interruptor funciona en una configuración de onda completa. Un convertidor 
resonante ZVS se muestra en la figura 7.30a. Un convertidor resonante ZVS es el dual del con- 
vertidor resonante ZCS de la figura 7.28a. Las ecuaciones para el convertidor resonante ZCS 
tipo M se pueden aplicar si iy se reemplaza por v, y viceversa, L por C y viceversa, y V, por 
I, y viceversa. El funcionamiento del circuito se puede dividir en cinco modos cuyos circuitos 
equivalentes se muestran en la figura 7.30b. Redefiniremos el origen del tiempo, t = 0 al 
principio de cada modo. 


Modo 1. Este modo es válido para 0 St <= f¡. Tanto el interruptor S4 como el diodo D, 
están apagados. El capacitor C se carga a tasa constante de la corriente de la carga /,. El voltaje 
del capacitor v,, el cual sube, está dado por 


„=t 
Ye = a (7.54) 


Este modo termina en el tiempo t = t cuando ve (t = t4) = Vs. Es decir, t1 = VsC/Ip. 


Modo 2. Este modo es válido para 0 = t = fy. El interruptor $, sigue apagado, pero el 
diodo D, se enciende. El voltaje del capacitor ve está dado por 


Ve = Vp sen Wot + V, (7.55) 


donde V,,, = I, V LIC. El voltaje pico del interruptor, que se presenta en el tiempo t = (7/2) VLC, 
es 


L 
Vix pico) = Vet pico) > haf + V, (7.56) 
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Convertidor resonante ZVS. (a) Circuito; (b) Circuitos equivalentes; (c) Voltaje del capacitor, 
y (d) Corriente del inductor. 
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La corriente del inductor iz está dada por 
ir, = I, COS Wot (7.57) 


Este modo termina en el tiempo t = h cuando v,(t = bh) = Vy, e iz (t = b) = — Io. Por consi- 
guiente, t = TV LC. 


Modo 3. Este modo es válido para 0 = f = tz. El voltaje del capacitor que cae de V, a 
cero está dado por 


Ve = V; — V sen Wot (7.58) 
La corriente del inductor iz está dada por 
i, = — Í, cos wot (7.59) 


Este modo termina en el tiempo t = tz cuando v,(t = t3) = 0, e iz (t = t3) = Iz3. Por consiguiente, 
t = VLC sen! x 


donde x = V4/ Vn = (V,/L,) VCIL. 


Modo 4. Este modo es válido para 0 < t S fy. El interruptor se activa y el diodo Dm 
permanece activo. La corriente del inductor, que sube linealmente de /;3 a J, está dada por 


v 
ip =l +t 7.60 
IL L3 L ( ) 
Este modo termina en el tiempo ¢ = t4 cuando iz (t = t4) = 0. Por consiguiente, t4 = (Io — [,3) 
(L/V,). Observamos que /,3 es un valor negativo. 


Modo 5. Este modo es válido para 0 = 1 < fs. El interruptor S; está activo, pero el 
diodo D,, está inactivo. La corriente de la carga J, fluye a través del interruptor. Este modo 
termina en el tiempo ¢ = fs, cuando el interruptor S; se desactiva de nuevo y el ciclo se repite. 
Es decir, t5 = T — (t +h +t + t4). 

Las formas de onda para iz y Ve se muestran en la figura 7.30c y d. La ecuación (7.56) in- 
dica que el voltaje pico del interruptor VT(pico) depende de la corriente de la carga Z. Por consi- 
guiente, una amplia variación en la corriente de carga da como resultado una amplia variación 
del voltaje del interruptor. Ésta es la razón de que los convertidores ZVS se utilicen sólo para 
aplicaciones de carga constante. El interruptor se debe activar sólo en cero voltaje. De otra ma- 
nera, la energía almacenada en C se puede disipar en el interruptor. Para evitar esta situación, 
el diodo antiparalelo Dı debe conducir antes de activar el interruptor. 


Puntos clave de la sección 7.9 


e Un ZCS determina la forma de onda del voltaje del interruptor durante el tiempo inac- 
tivo para crear una condición de voltaje cero para que el interruptor se active. 


COMPARACIONES ENTRE CONVERTIDORES ZCS Y CONVERTIDORES RESONANTES ZVS 


Los convertidores ZCS pueden eliminar las pérdidas por conmutación durante la desac- 
tivación y reducir las pérdidas por conmutación durante la activación. Como un capacitor 
relativamente grande está conectado en paralelo con el diodo Dm, el funcionamiento del 
inversor se vuelve insensible a la capacitancia en la unión del diodo. Cuando se utilizan 
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MOSFETs de potencia en convertidores ZCS, la energía almacenada en la capacitancia del 
dispositivo se disipa durante la activación. Esta pérdida capacitiva durante la activación es 
proporcional a la frecuencia de conmutación. Durante la activación, una tasa alta de cam- 
bio del voltaje puede aparecer en el circuito de excitación (o control) de compuerta debido 
al acoplamiento a través del capacitor Miller, y de este modo se incrementa la pérdida por 
conmutación y el ruido. Otra limitación es que los interruptores están sometidos a una con- 
dición de esfuerzo de alta corriente, y el resultado es una mayor pérdida por conducción. Sin 
embargo, debemos observar que los ZCS son particularmente efectivos en la reducción de 
pérdidas por conmutación para dispositivos de potencia (como los IGBT) con grandes co- 
rrientes de cola en el proceso de desactivación. 

Por la naturaleza del tanque resonante y del convertidor ZCS, la corriente pico del inte- 
rruptor es mucho más alta que en una onda cuadrada. Además, se establece un alto voltaje a 
través del interruptor en el estado inactivo después de la oscilación resonante. Cuando el inte- 
rruptor se activa de nuevo la energía almacenada en el capacitor de salida se descarga a través 
del interruptor, lo que provoca una pérdida significativa de potencia a altas frecuencias y altos 
voltajes. Esta pérdida por conmutación se puede reducir con un convertidor ZVS. 

El ZVS elimina las pérdidas capacitivas durante la activación. Es adecuado para un 
funcionamiento a alta frecuencia. Sin fijación de voltaje los interruptores se pueden someter a 
un esfuerzo de voltaje excesivo, el cual es proporcional a la carga. 

Tanto para los convertidores ZCS como para los convertidores ZVS, el control del 
voltaje de salida se puede lograr variando la frecuencia. El convertidor ZCS funciona con 
un control de tiempo de activación constante, en tanto que el ZVS funciona con un control 
de tiempo de desactivación constante. 


CONVERTIDORES RESONANTES ZVS DE DOS CUADRANTES 


El concepto ZVS se puede ampliar a un convertidor de dos cuadrantes como se muestra en 
la figura 7.31a, donde los capacitores C+ y C- = C/2. El inductor L tiene un valor tal que forma 
un circuito resonante. La frecuencia resonante es f, = 1/(27VLC), y es mucho más grande que 
la frecuencia de conmutación f,. Suponiendo que la capacitancia del filtro en el lado de entrada 
C; es grande, la carga se reemplaza por un voltaje de cd, Veq como se muestra en la figura 7.31b. 
Los funcionamientos del circuito se pueden dividir en seis modos. Los circuitos equivalentes de 
los modos se muestran en la figura 7.31e. 


Modo 1. El interruptor S, está activo. Suponiendo una corriente inicial de izọ = 0, la 


corriente del inductor iz está dada por 


=—t (7.61) 


Este modo termina cuando el voltaje en el capacitor C+ es cero y S+ está desactivado. El 
voltaje en C- es Vs. 


Modo 2. Los interruptores S+ y S_ están desactivados. Este modo comienza con Cy a 
un voltaje cero y C_ a un voltaje V,. El equivalente de este modo se puede simplificar como un 
circuito resonante de C y L con una corriente inicial en el inductor 771. La corriente iz se puede 
representar de forma aproximada por 


i L 
in = (Vs — Vea) Je sen wot + Iri (7.62) 
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FIGURA 7.31 


Convertidor resonante ZVS de dos cuadrantes. (a) Circuito; (b) Circuitos simplificados; 
(c) Voltaje de salida de la carga; (d) Corriente de carga en el inductor, y (e) Circuitos equivalentes. 
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La caída lineal del voltaje v, de V, a cero se puede representar de forma aproximada. Es decir, 


V.C 


= V, — 
Vo S Iri 


i (7.63) 


Este modo termina cuando v, llega a cero y el diodo D- se activa. 
Modo 3. El diodo D- se activa. La corriente i, baja linealmente de /,2(= 1,1) a 0. 


Modo 4. El interruptor S_ se activa cuando i; y vo llegan a cero. La corriente iz en el 
inductor sigue bajando en la dirección negativa a [, 4 hasta que el voltaje del interruptor llega a 
cero, y S_ se desactiva. 


Modo 5. Los interruptores S+ y S_ están desactivados. Este modo comienza con C- a 
un voltaje cero y C+ a un voltaje V,, y es semejante al modo 2. El voltaje v, se puede aproximar 
subiendo linealmente de 0 a V,. Este modo termina cuando ve tiende a volverse mayor que V, 
y el diodo Dj se activa. 


Modo 6. El diodo D, se activa; iz baja linealmente de /,5 a cero. Este modo termina 
cuando i; = 0. Pero $, se activa y el ciclo se repite. 

Las formas de onda de iz y vg se muestran en las figuras 7.31c y d. Para el convertidor 
ZVS, i; debe fluir en ambas direcciones de modo que un diodo conduzca antes de que su 
interruptor se active. El voltaje de salida puede hacerse casi de onda cuadrada al elegir la fre- 
cuencia resonante f, mucho más grande que la frecuencia de conmutación. El voltaje de salida 
se puede regular con un control de frecuencia. El voltaje del interruptor se fija a sólo V,. Sin 
embargo, los interruptores tienen que conducir iz, la cual tiene rizos altos y picos más altos 
que la corriente /, de la carga. El convertidor puede funcionar en un modo de regulación por 
corriente para obtener la forma de onda deseada de iz. 

El circuito de la figura 7.31a se puede ampliar para que represente un inversor mo- 
nofásico de medio puente como se muestra en la figura 7.32. En la figura 7.33a se muestra 
una versión trifásica, donde la inductancia L de la carga constituye el circuito resonante. En 
la figura 7.33b se muestra una rama de un circuito trifásico en el que se utiliza un inductor 
resonante aparte [10]. 


INVERSORES RESONANTES DE ENLACE DE CD 


En inversores resonantes de enlace de cd se conecta un circuito resonante entre el voltaje de 
entrada de cd y el inversor PWM, de modo que el voltaje de entrada al inversor oscile entre cero 
y un valor un poco mayor que el doble del voltaje de cd de entrada. El enlace resonante, que 
es semjante al del inversor clase E de la figura 7.20a se muestra en la figura 7.34a, donde /, es 
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Inversor resonante ZVS trifásico. 


la corriente absorbida por el inversor. Suponiendo un circuito sin pérdidas y R = 0, el voltaje 
de enlace es 


Ve = V,(1 — cos wot) (7.64) 


IC 
in = V; L sen wt + I, (7.65) 


En condiciones sin pérdidas, la oscilación continúa y no es necesario activar el interruptor $4. 
Sin embargo, en la práctica se pierde potencia en R, iz; es una senoide amortiguada y Sı se 
activa para llevar la corriente a su nivel inicial. El valor de R es pequeño y el circuito está suba- 
mortiguado. En esta condición, iz, y Ve se pueden mostrar [11] como 


y la corriente iz del inductor es 


V, 
ip = l, + e% JL sen wt + (Izo — 1p) COS wot (7.66) 
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abierto cerrado 


FIGURA 7.34 


Enlace resonante de cd. (a) Circuito; (b) Corriente en el inductor, y (c) Voltaje en el transistor. 


y el voltaje v, en el capacitor es 
ve = V,+e “[woL (po — I) sen wot — V,cos wet] (7.67) 


Las formas de onda de ve e i, se muestran en la figura 7.34b y c. El interruptor $, se activa 
cuando el voltaje en el capacitor baja a cero y se desactiva cuando la corriente iy alcanza el 
nivel de la corriente inicial Zz. Observamos que el voltaje del capacitor depende sólo de la 
diferencia Im(= Izo — Io) y no de la corriente J, de la carga. Por consiguiente, el circuito de con- 
trol debe vigilar (iz — Io), cuando el interruptor esté conduciendo y desactivar el interruptor 
cuando se alcanza el valor deseado de Im. 

En la figura 7.35a se muestra un inversor trifásico resonante de enlace de cd. Los seis 
dispositivos inversores se controlan mediante señales de compuerta de tal modo que se esta- 
blezcan oscilaciones periódicas en el circuito LC de enlace de cd. Los dispositivos se activan y 
desactivan a voltajes de enlace cero, y de este modo se logra activar y desactivar todos los dis- 
positivos sin pérdidas. Las formas de onda para el voltaje de enlace y el voltaje de línea a línea 
del inversor se muestran en las figuras 7.35b y c. 

El ciclo resonante de enlace de cd normalmente se inicia con un valor fijo de la corriente 
inicial del capacitor. Esto hace que el voltaje a través del enlace de cd resonante exceda los 2V,, 
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Inversor trifásico resonante de enlace de cd. (a) Inversor de enlace de cd; (b) Voltaje del circuito 
tanque, y (c) Voltaje de salida. 


y todos los dispositivos inversores se someten a este esfuerzo por alto voltaje. Un fijador activo 
[12], como se muestra en la figura 7.36a, puede limitar el voltaje de enlace que se muestra en la 
figura 7.36b y c. El factor de fijación k está relacionado con el periodo T;, del circuito tanque y 
con la frecuencia resonante w = 1/V LC por 


VK(2=k) 


Tw, = 2|cos "(1 — k) + 


paal=k=2 (7.68) 


Es decir, para un valor fijo de k, Tẹ se puede determinar para un circuito resonante dado. Con 
k = 1.5 el periodo T, del circuito tanque debe ser T} = 7.65V LC. 
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FIGURA 7.36 


Inversor resonante de enlace de cd con fijación activa. (a) Circuito; (b) Voltaje del circuito tanque, y (c) 
Voltaje de salida. 


RESUMEN 


Los inversores resonantes se utilizan en aplicaciones de alta frecuencia que requieren un 
voltaje fijo de salida. La frecuencia máxima resonante está limitada por los tiempos de 
desactivación de los tiristores o transistores. Los inversores resonantes permiten una re- 
gulación limitada del voltaje de salida. Los inversores resonantes en paralelo se abastecen 
con una fuente de cd constante y producen un voltaje senoidal de salida. Los inversores y 
rectificadores resonantes clase E son sencillos y se utilizan sobre todo para aplicaciones 
de baja potencia y alta frecuencia. Los convertidores ZVS y ZCS se vuelven cada vez más 
populares porque se activan y desactivan con corriente o voltaje cero, por lo que se elimi- 
nan las pérdidas por conmutación. En inversores resonantes de enlace de cd se conecta un 
circuito resonante entre el inversor y la fuente de cd. Los pulsos de voltaje resonante se 
producen a la entrada del inversor, y los dispositivos inversores se activan y desactivan con 
voltajes cero. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


7.1 ¿Cuál es el principio de los inversores resonantes en serie? 
7.2 ¿Qué es la zona muerta de un inversor resonante? 
7.3 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas de los inversores resonantes con interruptores bidireccionales? 
7.4 Cuálesson las ventajas y desventajas de los inversores resonantes con interruptores unidireccionales? 
7.5 ¿Cuál es la condición necesaria para la oscilación resonante en serie? 
7.6 ¿Cuál es el propósito de los inductores acoplados en inversores resonantes de medio puente? 
7.7 ¿Cuáles son las ventajas de los tiristores de conducción inversa en inversores resonantes? 
7.8 ¿Qué es un control traslapado de inversores resonantes? 
7.9 ¿Qué es un control no traslapado de inversores? 
7.10 ¿Cuáles son los efectos de la carga en serie en un inversor resonante en serie? 
7.11 ¿Cuáles son los efectos de la carga en paralelo en un inversor resonante en serie? 
7.12 ¿Cuáles son los efectos tanto de la carga en paralelo como de la carga en serie en un inversor reso- 
nante en serie? 
7.13 ¿Cuáles son los métodos de control de voltaje de inversores resonantes en serie? 
7.14 ¿Cuáles son las ventajas de los inversores resonantes en paralelo? 
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7.21 
7.22 
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¿Qué es el inversor resonante clase E? 

¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los inversores resonantes clase E? 

¿Qué es un rectificador resonante clase E? 

¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los rectificadores resonantes clase E? 

¿Cuál es el principio de los convertidores resonantes de conmutación por corriente cero (ZCS)? 
¿Cuál es el principio de los convertidores resonantes de conmutación por voltaje cero (ZVS)? 
¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los convertidores ZCS? 

¿Cuáles son las ventajas y limitaciones de los convertidores ZVS? 


PROBLEMAS 


7.1 


7.2 


7.3 


7.4 


7.5 


7.6 


7.7 


7.8 


7.9 


El inversor resonante en serie básico de la figura 7.la tiene L; = L2¿=L=25pH,C=2pHF, y 
R = 4 Q. El voltaje de cd de entrada es V, = 220 V y la frecuencia de salida es f, = 6.5 kHz. 
El tiempo de desactivación de los transistores es fofr = 15 ps. Determine (a) el tiempo de des- 
activación forp disponible (o de circuito); (b) la frecuencia máxima permisible fax; (e) el vol- 
taje pico a pico V,,, del capacitor, y (d) la corriente pico de la carga 7,. (e) Trace la gráfica de la 
corriente instantánea i,(¢) de la carga, el voltaje del capacitor v.(t) y la corriente de cd de suministro 
I,(t). (£) Calcule la corriente rms de la carga J,; (g) la potencia de salida P,; (h) la corriente 
promedio de suministro /,; e (i) las corrientes promedio, pico, y rms del transistor. 

El inversor resonante de medio puente de la figura 7.3 utiliza control sin traslape. La frecuencia del 
inversor es f, = 8.5 kHz. Si C; = C = C= 2 pF, L; = Lo = L = 40 pH, R = 1.2 Q, y V, = 220V, 
determine (a) la corriente pico de suministro /,,s; (b) la corriente promedio del transistor 74, y (e) la 
corriente rms [p del transistor. 

El inversor resonante de la figura 7.7a tiene C = 2 uF, L = 20 pH, R = 0, y V, = 220 V. El tiempo 
de desactivación del transistor es fore = 125. La frecuencia de salida es f, = 15 kHz. Determine 
(a) la corriente pico de suministro /,,; (b) la corriente promedio del transistor 74; (e) la corriente rms 
del transistor I; (d) el voltaje pico a pico V,,, del capacitor; (e) la frecuencia máxima permisible 
fmáx> y (Ê la corriente promedio de suministro J,. 

El inversor resonante de medio puente de la figura 7.8a funciona a una frecuencia fy = 3.5 kHz 
en el modo sin traslape. Si C; = C7 = C = 2 pF, L = 20 pH, R = 1.5 Q, y V, = 220 V, determine 
(a) la corriente pico de suministro /,,; (b) la corriente promedio 74 del transistor; (e) la corriente rms 
Tp del transistor; (d) la corriente rms J, de la carga, y (e) la corriente promedio de suministro J,. 
Repita el problema 7.4 con un control de traslape de modo que las activaciones de O; y O, se ade- 
lanten 50% de la frecuencia resonante. 

El inversor resonante de puente completo de la figura 7.9a funciona a una frecuencia de fy = 3.5 kHz. 
Si C = 2 pF, L = 20 pH, R = 12 0, y V, = 220 V, determine (a) la corriente pico de suministro /,,; 
(b) la corriente promedio del transistor / 4; (e) la corriente rms del transistor Ip; (d) la corriente rms 
de la carga 74; y (e) la corriente promedio de suministro J,. 

Un inversor resonante en serie con una carga conectada en serie suministra una potencia de carga 
P; = 2kW en resonancia. La resistencia de la carga es R = 5 Q. La frecuencia resonante es fọ = 25 kHz. 
Determine (a) el voltaje de cd de entrada V,; (b) el factor de calidad O, si se requiere para reducir 
la potencia de la carga a 500 W mediante control de frecuencia de modo que u = 0.8; (e) el inductor L, 
y (d) el capacitor C. 

Un inversor resonante en serie con una carga conectada en paralelo suministra una potencia de 
carga de P; = 2 kW a un voltaje pico de carga sinusoidal de V, = 330 V y en resonancia. La resis- 
tencia de la carga es R = 5 Q. La frecuencia resonante es fọ = 25 kHz. Determine (a) el voltaje de 
cd de entrada V,; (b) la relación de frecuencia u si se requiere para reducir la potencia de la carga a 
500 W mediante control de frecuencia; (e) el inductor L, y (d) el capacitor C. 

Un inversor resonante en paralelo suministra una potencia de carga de P, = 2 kW en un voltaje pico 
de carga senoidal de V, = 170 V y en resonancia. La resistencia de la carga es R = 5 Q. La frecuencia 
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7.10 


7.11 


7.12 


7.13 


7.14 


resonante es fy = 25 kHz. Determine (a) la corriente de entrada de suministro de cd J,; (b) el factor de 
calidad O, si se requiere para reducir la potencia de carga a 500 W mediante control de frecuencia 
de modo que u = 1.25; (e) el inductor L, y (d) el capacitor C. 

El inversor clase E de la figura 7.20a opera en resonancia y tiene V; = 18 Vy R = 5 Q. La frecuencia 
de conmutación es fs = 50 kHz. (a) Determine los valores óptimos de L, C, Ce y Le. (b) Use PSpice 
para graficar el voltaje de salida v, y el voltaje del interruptor vy para k = 0.304. Suponga que Q = 7. 
El rectificador clase E de la figura 7.23a suministra una potencia de carga de P; = 1.5 Wa 
Vo = 5 V. El voltaje pico de suministro es Vm = 12 V. La frecuencia de suministro es f = 350 
kHz. El rizo pico a pico en el voltaje de salida es AV, = 20 mV. (a) Determine los valores de L, 
Cy Cy, y (b) las corrientes rms y de cd de L y C. (e) Use PSpice para graficar el voltaje de salida 
Vo y la corriente del inductor iz. 

El convertidor resonante ZCS de la figura 7.27a suministra una potencia máxima de P, = 1.5 W 
a V, = 5 V. El voltaje de suministro es V, = 15 V. La frecuencia máxima de funcionamiento es 
fmáx = 40 kHz. Determine los valores L y C. Suponga que los intervalos tı y t3 son muy peque- 
ños, y que x = I,,/I, = 1.5. 

El convertidor resonante ZVS de la figura 7.30a suministra una potencia de carga de P; =1 Wa 
V, = 5 V. El voltaje de suministro es V, = 15 V. La frecuencia de funcionamiento es f = 40 kHz. 
Los valores de L y C son L = 150 pH y C = 0.05 pF. (a) Determine el voltaje pico Vico y la 
corriente pico lpico del interruptor, y (b) las duraciones de cada modo. 

Para el circuito de fijación activa de la figura 7.36, trace la gráfica de la relación f/f paral < k £ 2. 


CAPÍTULO 8 


Inversores multinivel 


Al concluir este capítulo los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente: 


8.1 


Enumerar los tipos de inversores multinivel. 

Describir la técnica de conmutación para inversores multinivel y sus tipos. 

Describir el principio de funcionamiento de los inversores multinivel. 

Enumerar las características principales de los inversores multinivel y sus tipos. 
Enumerar las ventajas y desventajas de los inversores multinivel. 

Describir la estrategia de control para abordar el desbalanceo del voltaje del capacitor. 
Enumerar las aplicaciones potenciales de los inversores multinivel. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos Significado 
Toly Voltajes instantáneo y de salida pico, respectivamente 
Va Vo Ve Voltajes rms de línea a, b y c, respectivamente 
Vani Von Ven Voltajes rms de fases a, b y c, respectivamente 
Vacs Em Voltaje de suministro de cd y voltaje del capacitor, 
respectivamente 
m Numero de niveles 
Vi; Va; V3; Va; V5 Voltajes de los niveles 1, 2,...5, respectivamente 
Vp Voltaje de bloqueo de diodo 
INTRODUCCIÓN 


Los inversores de fuente de voltaje producen un voltaje o una corriente de salida con ni- 
veles de 0 o + Veq. Se conocen como inversores de dos niveles. Para obtener una forma de 
onda de voltaje o corriente de salida de calidad con un contenido mínimo de rizo requieren 
una alta frecuencia de conmutación junto con varias técnicas de modulación por ancho de 
pulso (PWM). Sin embargo, en aplicaciones de alta potencia y alto voltaje estos inversores 
de dos niveles tienen algunas limitaciones al funcionar a alta frecuencia, sobre todo a causa de 
pérdidas por conmutación y restricciones de capacidad de los dispositivos. Además, los 
dispositivos semiconductores de conmutación deben utilizarse de modo que se eviten los pro- 
blemas asociados con sus combinaciones en serie-paralelo necesarias para obtener capacidad 
de manejo de altos voltajes y corrientes. 

Los inversores multinivel han despertado un gran interés en las industrias de la potencia, 
el transporte y la energía renovable [12]. Ofrecen un nuevo conjunto de características que 
son muy adecuadas para usarse en la compensación de potencia reactiva. Puede ser más fácil 
producir un inversor de alta potencia y alto voltaje con una estructura multinivel por la forma 
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en que se controlan los esfuerzos de voltaje en la estructura de un dispositivo. Si se aumenta 
el número de niveles de voltaje en el inversor sin que se requieran dispositivos individuales de 
mayor capacidad se puede incrementar la capacidad de potencia. La estructura única de los 
inversores multinivel de fuente-voltaje les permite alcanzar altos voltajes con pocos armónicos 
sin utilizar un transformador o dispositivos de conmutación sincronizados conectados en serie. 
A medida que crece el número de niveles de voltaje el contenido armónico de la forma de onda 
del voltaje de salida se reduce considerablemente [1,2]. La entrada es una cd e, idealmente, 
la salida debe ser una onda seno. Los parámetros de desempeño de los convertidores multinivel 
son semejantes a los de los inversores PWM explicados en el capítulo 6. 


CONCEPTO MULTINIVEL 


Consideremos un sistema inversor trifásico [4] como el de la figura 8.1a con un voltaje de cd 
V.a. Los capacitores conectados en serie constituyen el tanque de energía para el inversor, ya 


P Vin In 
AN Va la 
V a m Vin-1 m-1 db 
C 4 e 
2 Em T v, I Sistema de 
o > procesamiento 
L at de energía 
7 1 CD/CA 
Vea MTh da 
2 A 
Em E 
Vi q, 
+ > 
(a) Sistema de procesamiento de potencia multinivel trifásico 
Vs 
o © 
+ 
E + 
Gi 
Va 
E V 
Em == C Va 3 
a Vi v, 
Ved V3 O > 
E + A 
mic, V, Hacia la carga 
= Vi 
v, 
Em |+ 
== Ca 
= v, |- 
o b 
(b) Esquema de un solo polo de un inversor multinivel con un interruptor 
FIGURA 8.1 


Topología general de los inversores multinivel. 
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que proporcionan algunos nodos a los cuales se puede conectar el inversor multinivel. Cada 
capacitor tiene el mismo voltaje Em, el cual está dado por 


Vos 
m-1 


Em = (8.1) 
donde m denota el número de niveles. El término nivel se refiere al número de nodos a los cuales 
puede tener acceso el inversor. Un inversor de m niveles requiere (m — 1) capacitores. 

Los voltajes de fase de salida se pueden definir como los voltajes a través de las ter- 
minales de salida del inversor y el punto de tierra indicado por O en la figura 8.1a. Más aún, los 
voltajes y corrientes en un nodo de entrada se refieren a los voltajes de la terminal de en- 
trada del inversor en referencia con el punto de tierra y las corrientes correspondientes que 
salen de cada nodo de los capacitores hacia el inversor, respectivamente. Por ejemplo, los 
voltajes (cd) en un nodo de entrada se designan V4, V2, etc., y las corrientes (cd) en un nodo 
de entrada se indican por J, J), etc., como se muestra en la figura 8.1a. Va, Vp y Ve son los 
valores (rms) de la raíz cuadrada de la media de los cuadrados de los voltajes de carga de 
línea; I4, Ip e Ie son los valores rms de las corrientes de carga de línea. La figura 8.1b mues- 
tra el esquema de un polo en un inversor multinivel donde v, indica un voltaje de fase de salida 
que puede asumir cualquier nivel de voltaje dependiendo de la selección del voltaje (cd) de 
nodo V;, V2, etc. Por consiguiente, un polo en un inversor multinivel se puede considerar 
como un interruptor de múltiples vías y un solo polo. Al conectar el interruptor a un nodo 
a la vez, se puede obtener la salida deseada. La figura 8.2 muestra el voltaje de salida típico de 
un inversor de cinco niveles. 

La implementación real del interruptor requiere dispositivos de conmutación bidireccio- 
nales para cada nodo. La estructura topológica del inversor multinivel debe (1) tener el mínimo 
posible de dispositivos de conmutación; (2) ser capaz de soportar un muy alto voltaje de en- 
trada para aplicaciones de alta potencia, y (3) tener una baja frecuencia de conmutación para 
cada dispositivo de conmutación. 


Onda fundamental de V¿_ ¿p 


FIGURA 8.2 


Voltaje de salida típico de un inversor de cinco niveles. 
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TIPOS DE INVERSORES MULTINIVEL 


La estructura general del convertidor multinivel es para sinterizar un voltaje casi senoidal a 
partir de varios niveles de voltajes de cd, obtenidos por lo común de fuentes de voltaje del 
capacitor. A medida que aumenta el número de niveles, la forma de onda de salida sinteti- 
zada tiene más escalones, los cuales producen una forma de onda en escalera que tiende a 
una forma de onda deseada. Inclusive, a medida que se agregan más escalones a la forma de 
onda, la distorsión armónica de la onda de salida se reduce y tiende a cero a medida que el 
número de niveles se incrementa, con lo que el voltaje que se puede abarcar al sumar múlti- 
ples niveles de voltaje también aumenta. El voltaje de salida durante el medio ciclo positivo 
se puede calcular a partir de 


m 


Vao = >, ESF, (8.2) 


n=1 


donde SF, es la función de conmutación o control del n-ésimo nodo y adopta el valor de 0 
o 1. Por lo general, los voltajes entre las terminales de los capacitores Ey, E», . . . tienen el 
mismo valor E,,. Por tanto, el voltaje de salida pico es Vao(pico) = (m — 1) Em = Vea. Para 
generar un voltaje de salida con valores tanto positivos como negativos, la topología del 
circuito tiene otro interruptor para producir la parte negativa vop de modo que Vap = Vao + 
Vob = Vao T Vbo- 

Los inversores multinivel se pueden clasificar en tres tipos [5]. 


Inversor multinivel con diodo fijador 
Inversor multinivel con capacitores volantes 
Inversor multinivel en cascada 


Hay tres tipos de inversores multinivel con diodo fijador: básico, mejorado y modificado. La 
versión modificada tiene muchas ventajas. El tipo de capacitor volante utiliza capacitores 
en vez de diodos de fijación y su desempeño es semejante al de los inversores con diodo 
fijador. El tipo de cascada se compone de inversores de medio puente, y la calidad de las 
formas de onda de salida es superior a la de otros tipos. Sin embargo, cada medio puente re- 
quiere una fuente de cd distinta. A diferencia de los inversores de diodo fijador o de capaci- 
tores volantes, el inversor en cascada no requiere diodos de fijación de voltaje o capacitores 
de balanceo de voltaje. 


INVERSOR MULTINIVEL CON DIODO FIJADOR 


Un inversor multinivel (m niveles) con diodo fijador (DCMLI) suele constar de (m — 1) 
capacitores en el canal (bus) de cd y produce m niveles en el voltaje de fase. La figura 8.3a 
muestra una rama y la figura 8.3b muestra un convertidor de puente completo con diodo 
fijador. El orden de numeración de los interruptores es Sa, Saz, Saz, Sea, Sar) Saz, Saz) Y Sas- 
El canal de cd se compone de cuatro capacitores, C1, C2, C3 y C4. Para un voltaje de canal 
de cd V¿¿, el voltaje a través de cada capacitor es V¿¿/4, y el esfuerzo de voltaje en cada dis- 
positivo se limita a un nivel de voltaje de capacitor V.q/4 mediante diodos de fijación. Una 
rama de inversor de m niveles requiere (m — 1) capacitores, 2(m — 1) dispositivos de conmu- 
tación, y (m — 1)(m — 2) diodos fijadores. 
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(a) Una rama de un puente (b) Puente monofásico 
FIGURA 8.3 


Inversor multinivel de cinco niveles con diodo fijador. [Ref. 4]. 


Principio de funcionamiento 


Para producir un voltaje de salida en escalera, consideremos como ejemplo sólo una rama del 
inversor de cinco niveles, como se muestra en la figura 8.3a. En la figura 8.3b se muestra un 
puente monofásico con dos ramas. La vía de cd 0 es el punto de referencia del voltaje de fase de 
salida. Los pasos para sintetizar los voltajes de cinco niveles son los siguientes: 


1. 


2. 


Para obtener un nivel de voltaje de salida vz, = Veg, active los interruptores de la mitad 
superior S41 a Sqq. 

Para obtener un nivel de voltaje vao = 3V¿4/4, active tres interruptores superiores S,2 a Say 
y un interruptor inferior Sy. 

Para obtener un nivel de voltaje de salida vz, = V¿q/2, active dos interruptores superiores 
Sp3 a Spa y dos interruptores inferiores Sy y So. 

Para obtener un nivel de voltaje de salida vg, = V¿q/4, active un interruptor superior S.4 y 
tres interruptores inferiores Sy a S43- 

Para obtener un nivel de voltaje de salida vz, = 0, active todos los interruptores de la 
mitad inferior S% a Sas. 


La tabla 8.1 muestra los niveles de voltaje y sus estados de conmutación correspondientes. La 
condición de estado 1 significa que el interruptor está activado, y el estado O significa que el 
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TABLA 8.1 Niveles de voltaje fijados con diodo y sus estados de conmutación 


Estado de interruptor 


Salida vzo Sat Sao Sas Sas al a2 a3 a4 
V; = Va 1 1 1 1 0 0 0 0 
V, = 3Veql4 0 1 1 1 1 0 0 0 
V3 = Vegl2 0 0 1 1 1 I 0 0 
Vy = Vegl4 0 0 0 1 1 1 1 0 
VY, = 0 0 0 0 1 1 1 1 


interruptor está desactivado. Observemos que cada interruptor se activa sólo una vez por ciclo 
y que hay cuatro pares de interruptores complementarios. Estos pares para una rama del inversor 
son (Sar S41), (Sa2, Saz), (Saz, Saz), Y (Sas, Sag). Por consiguiente, si uno de los pares de interrup- 
tores complementarios se activa, el otro del mismo par debe desactivarse. Siempre hay cuatro 
interruptores activos al mismo tiempo. 

La figura 8.4 muestra la forma de onda del voltaje de salida del inversor de cinco niveles. 
El voltaje de línea se compone del voltaje de rama de fase positivo de la terminal a y el voltaje 
de rama de fase negativo de la terminal b. Cada voltaje de rama de fase sigue la pista de la 
mitad de la onda senoidal. El voltaje de línea resultante es una onda escalonada de nueve nive- 
les. Esto implica que un convertidor de m niveles tenga un voltaje de rama de fase de salida de 
m niveles y un voltaje de línea de salida de (2m — 1) niveles. 


Características del inversor con diodo fijador 
Las principales son las siguientes: 
1. Capacidad de alto voltaje de los diodos de bloqueo: Aunque sólo se requiere que cada 


dispositivo de conmutación bloquee un nivel de voltaje de V.g/(m — 1), los diodos fi- 
jadores deben tener diferentes capacidades de bloqueo de voltaje inverso. Por ejemplo, 
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FIGURA 8.4 


Formas de onda de voltaje de fase y fundamental de un inversor de cinco niveles. 
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cuando todos los dispositivos inferiores S,, a S44 se activan, el diodo Dj, tiene que blo- 
quear tres voltajes de capacitor, o 3V¿¿/4. Asimismo, los diodos Da2 y Dj, tienen que 
bloquear dos voltajes 2V¿4/4 y Da3 tiene que bloquear un voltaje V¿¿/4. Aunque se supone 
que cada interruptor principal bloquea el voltaje nominal de bloqueo, el voltaje de bloqueo 
de cada diodo fijador en el inverso depende de su posición en la estructura. En una 
rama de m niveles puede haber dos diodos y cada uno ve un voltaje de bloqueo de 


m-1-k 


V, = 
p m-1 


Vea (8.3) 


donde m es el número de niveles: 
k va de 1 a (m — 2); 
Vig es el voltaje total de enlace de cd. 


Si el voltaje nominal de bloqueo de cada diodo es igual al del dispositivo de conmuta- 
ción, el número de diodos requeridos para cada fase es Np = (m — 1) X (m — 2). Este 
número representa un incremento cuadrático en m. Por tanto para m = 5, Np = (5 — 1) x 
(5 — 2) = 12. Cuando m es lo bastante grande, el número de diodos hace que el sistema 
sea impráctico de implementar, lo cual de hecho limita el número de niveles. 


2. Capacidad desigual del dispositivo de conmutación. En la tabla 8.1 se observa que elin- 
terruptor S,; conduce sólo durante vg, = Vea, en tanto que el interruptor Sp4 conduce 
durante todo el ciclo excepto durante el intervalo cuando v,, = 0. Dichos ciclos de 
conducción desiguales requieren capacidades de corriente diferentes para los dispositivos 
de conmutación. Por lo que si el diseño del inversor utiliza el ciclo de trabajo promedio 
para determinar las capacidades del dispositivo, los interruptores superiores pueden 
ser de mayor tamaño y los inferiores de menor tamaño. Si el diseño utiliza la condición 
del peor de los casos, entonces cada fase tiene 2 X (m — 2) dispositivos superiores de 
mayor tamaño. 

3. Desbalanceo del voltaje de los capacitores. Como los niveles de voltaje en las termina- 
les de los capacitores son diferentes, las corrientes suministradas por ellos también son 
diferentes. Cuando funcionan con un factor de potencia unitario, el tiempo de descarga 
para el funcionamiento del inversor (o tiempo de carga para el funcionamiento del recti- 
ficador) de cada capacitor es diferente. Dicho perfil de carga del capacitor se repite cada 
medio ciclo, y el resultado son voltajes desbalanceados en el capacitor entre los diferentes 
niveles Este problema de desbalanceo de voltaje en un convertidor multinivel se puede 
resolver con métodos como reemplazar los capacitores por una fuente controlada de vol- 
taje de cd constante, reguladores de voltaje PWM, o baterías. 


Las principales ventajas del inversor con diodo fijador se pueden resumir de la siguiente 
manera: 


e Cuando el número de niveles es lo bastante grande, el contenido armónico es lo bastante 
bajo para evitar la necesidad de filtros. 


e Laeficiencia del inversor es alta porque todos los dispositivos se conmutan a la frecuencia 
fundamental. 


e El método de control es sencillo. 
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Las principales desventajas del inversor con diodo fijador se pueden resumir como sigue: 


e Se requieren demasiados diodos cuando el número de niveles es alto. 


e Es difícil controlar el flujo de potencia real del convertidor individual en sistemas de va- 
rios convertidores. 


Inversor con diodo fijador mejorado 


El problema de múltiples voltajes de bloqueo de los diodos fijadores se puede abordar co- 
nectando un número apropiado de diodos en serie, como se muestra en la figura 8.5. Sin em- 
bargo, debido a las disparidades de las características de los diodos, el voltaje no se comparte 
por igual. En la figura 8.6 se muestra una versión mejorada del inversor con diodo fijador 
[6] para cinco niveles. El orden de numeración de los interruptores es Si, S2, S3, S4, Si, S2, $3 
y S4. En total son ocho interruptores y 12 diodos de la misma capacidad de voltaje, igual que 
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Inversor multinivel con diodos fijadores en serie. [Ref. 6]. 
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Inversor modificado con diodos fijadores distribuidos. [Ref. 6]. 


en el inversor con diodo fijador con diodos conectados en serie. Esta arquitectura piramidal 
se puede ampliar a cualquier nivel, a menos que se limite en la práctica. Una rama de un 
inversor de cinco niveles requiere (m — 1 =) 4 capacitores; (2(m — 1) = ) 8 interruptores y 
((m — 1)(m — 2) = ) 12 diodos fijadores. 


Principio de funcionamiento. El inversor con diodo fijador modificado se puede 
descomponer en celdas de conmutación de dos niveles. Para un inversor de m niveles, hay 
(m — 1) celdas de conmutación. Por tanto, para m = 5, hay 4 celdas: En la celda 1, S2, S3 y S4 
siempre están activados en tanto que S; y S'i se conmutan alternadamente para producir un 
voltaje de salida V.q/2 y V¿q/4, respectivamente. Asimismo, en la celda 2, $3, S4, y S1 siempre 
están activados en tanto que S2 y S se conmutan alternadamente para producir un voltaje de 
salida V.q/4 y 0, respectivamente. En la celda 3, Sy, S1, y $5 siempre están activados en tanto 
que 53 y S3se conmutan alternadamente para producir un voltaje 0 y — V.q/2, respectivamente. 


426 


8.5 


8.5.1 


Capítulo 8 Inversores multinivel 


En la celda final 4, Si, S2, y $3 siempre están activados en tanto que S4 y $4 se conmutan 
alternadamente para producir un voltaje de salida —V¿¿/4 y — V¿¿/2, respectivamente. 

Cada celda de conmutación funciona en realidad como un inversor normal de dos ni- 
veles, excepto que cada trayectoria directa o de conducción libre en la celda implica (m — 1) 
dispositivos en vez de sólo uno. Tomando la celda 2 como ejemplo, la trayectoria directa de 
la rama superior implica D1, S2, Sz y S4, en tanto que la trayectoria de conducción libre de la 
rama superior implica $1, D12, Dg, y D2, conectando la salida del inversor al nivel V¿¿/4 para un 
flujo de corriente positiva o negativa. La trayectoria directa de la rama inferior implica 
Si, 55, D10, y D4, en tanto que la trayectoria de conducción libre de la rama inferior implica D3, 
Dz, S3 y S4 conectando la salida del inversor al nivel cero para un flujo de corriente positiva 
o negativa. Las siguientes reglas norman la conmutación de un inversor de m niveles: 


1. En todo momento debe haber (m — 1) interruptores vecinos activados. 


2. Por cada dos interruptores vecinos, el interruptor exterior sólo se puede activar cuando el 
interior esté activado. 


3. Por cada dos interruptores vecinos, el interruptor interior sólo se puede activar cuando el 
exterior esté desactivado. 


INVERSOR MULTINIVEL CON CAPACITORES VOLANTES 


La figura 8.7 muestra un convertidor monofásico de puente completo de cinco niveles ba- 
sado en un inversor multinivel con capacitores volantes (FMCLI) [5]. El orden de nume- 
ración de los interruptores es S41, Sq2, Saz: Sa4» Sass Saz Saz, Y Saye Observemos que el orden 
de numeración es distinto al del inversor con diodo fijador de la figura 8.3. La numeración es 
irrelevante mientras los interruptores se activen y desactiven en la secuencia correcta para pro- 
ducir la forma de onda de salida deseada. Cada rama de fase tiene una estructura idéntica. 
Suponiendo que cada capacitor tiene la misma capacidad de voltaje, la conexión en serie 
de los capacitores indica el nivel de voltaje entre los puntos de fijación. Tres capacitores de 
balanceo de lazo interno (C41, Ca2 y Ca3) de la rama de fase a son independientes de los de la 
rama de fase b. Todas las ramas de fase comparten los mismos capacitores de enlace de cd, 
de Cy a C4. 

El nivel de voltaje del convertidor con capacitores volantes es semejante al del converti- 
dor con diodo fijador. Es decir, el voltaje de fase vg, de un convertidor de m niveles tiene m 
niveles (incluido el de referencia) y el voltaje de línea vap tiene (2m — 1) niveles. Suponiendo 
que cada capacitor tiene la misma capacidad de voltaje que el dispositivo de conmutación, el canal 
de cd necesita (m — 1) capacitores para un convertidor de m niveles. El número de capacitores 


requeridos para cada fase es Nc = pe ,(m — j). Por consiguiente, param = 5, Nc = 10. 


Principio de funcionamiento 


Para producir un voltaje de salida en escalera, consideremos la rama uno del inversor de cinco 
niveles de la figura 8.7 como ejemplo. El riel de cd 0 es el punto de referencia del voltaje de fase 
de salida. Los pasos para sintetizar los voltajes de cinco niveles son los siguientes: 


1. Para obtener un nivel de voltaje de salida vao = Veq, se activan todos los interruptores de 
la mitad superior, S41 a Sqq. 
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FIGURA 8.7 


Diagrama del circuito de un inversor monofásico de cinco niveles con capacitores volantes. [Ref. 5]. 


2. Para obtener un nivel de voltaje de salida v,, = 3V¿q/4, hay cuatro combinaciones: 
a. Vao = Vea — Veg/4 al activar los dispositivos S41, Sa2, Saz, Y Sas: 
b. Vao = 3V¿4/4 al activar los dispositivos S42, Saz, Sas, Y Sin- 
€ Vao = Vea — 3V egl4 + Veq/2 al activar los dispositivos S41, Saz, Sas Y Soo: 
d. Vao = Vea — Veg/2 + Veg/4 al activar los dispositivos S41, Sa2, Sas, Y Saz 
3. Para obtener un nivel de voltaje vao = V¿q/2 hay seis combinaciones: 
a. vao = Vea — Veg/2 al activar los dispositivos S41, Saz, $43, Y Sas: 
b. vao = Vea/2 al activar los dispositivos $93, Sas Sin, Y Saz- 
€ Vao = Ved — 3Vegl4 + Veg/2 — Veg/4 al activar los dispositivos S41, Saz, Saz, Y Sa4- 
d. vao = Vea — 3Vegl4 + Veg/4 al activar los dispositivos S41, Sas, Sao, Y Saz: 
€. Vao = 3Veql4 — Vegl2 + Veq/4 al activar los dispositivos Sy, Say Sin, Y Saz: 
f. Vao = 3Vegl4 — Veg/4 al activar los dispositivos Sy, Saz, Sin, Y Sas: 
4. Para obtener un nivel de voltaje de salida v,, = V¿¿/4 hay cuatro combinaciones: 
a. vao = Vea — 3V ¿4/4 al activar los dispositivos Sq1, S42, Saz, Y Sas: 
b. Vao = Veg/4 al activar los dispositivos Sas, Sa1, Sa2, Y Saz: 
C. Vao = Vegl2 — Veg/4 al activar los dispositivos $,3, S41, Sao, Y Sos: 
d. vao = 3V ¿4/4 — Veg/2 al activar los dispositivos Saz, Sin, Saz, Y Sas: 
5. Para obtener un nivel de voltaje de salida vz, = 0, se activan todos los interruptores de la 
mitad inferior S/,, a Sas. 
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TABLA 8.2 Una posible combinación de interruptores del inversor con capacitores volantes 


Estado del interruptor 


Salida vao Sal Sal Saz Sas a4 a3 a2 al 
Vs = Vea 1 1 1 1 0 0 0 0 
V, =3V.4/4 1 1 1 0 1 0 0 0 
V3 = V42 1 1 0 0 1 1 0 0 
eV 1 0 0 0 1 1 1 0 
Y, =0 0 0 0 0 1 1 1 1 


Hay muchas combinaciones posibles de interruptores para generar los cinco niveles del vol- 
taje de salida. La tabla 8.2, sin embargo, enumera una combinación posible de los niveles 
de voltaje y sus correspondientes estados de los interruptores. El uso de una combinación 
como esa requiere que cada dispositivo se conmute sólo una vez por ciclo. En la tabla 8.2 
se observa que los dispositivos de conmutación tienen un tiempo desigual de encendido o 
activación. Al igual que el inversor con diodo fijador, el voltaje de línea se compone del 
voltaje de rama de fase positivo de la terminal a y del voltaje de rama de fase negativo de la 
terminal b. El voltaje de línea resultante es una onda en escalera de nueve niveles. Esto im- 
plica que un convertidor tiene un voltaje de rama de fase de salida de m niveles y un voltaje 
de línea de salida de (2m — 1) niveles. 


Características del inversor con capacitores volantes 
Las principales características son las siguientes: 


1. Gran cantidad de capacitores. El inversor requiere un gran número de capacitores de 
almacenamiento. Suponiendo que el voltaje nominal de cada capacitor es el mismo 
que el de un dispositivo de conmutación, un convertidor de m niveles requiere un total de 
(m — 1) X (m — 2))/2 capacitores auxiliares por rama de fase, además de (m — 1) ca- 
pacitores de canal de cd principal. Por el contrario, un inversor de m niveles con diodo 
fijador sólo requiere (m — 1) capacitores del mismo voltaje nominal. Así, para m = 5, 
Nc = 4 X 3/2 + 4 = 10 en comparación con Nc = 4 para el tipo con diodo fijador. 


2. Balanceo de voltajes de capacitor. A diferencia del inversor con diodo fijador, El FCMLI 
tiene redundancia en sus niveles de voltaje internos. Un nivel de voltaje es redundante 
si dos o más combinaciones válidas de interruptores pueden sintetizarlo. La disponibilidad 
de redundancias de voltaje permite controlar voltajes de capacitor individuales. Para 
producir el mismo voltaje de salida, el inversor puede utilizar diferentes combinaciones 
de capacitores, lo que permite la carga o descarga diferencial de capacitores individua- 
les. Esta flexibilidad facilita la manipulación de los voltajes de capacitor y los mantiene 
a sus valores apropiados. Es posible emplear dos o más combinaciones de interruptores 
para niveles intermedios de voltaje (es decir, 3V.q/4, Veq/2 y V¿¿/4) en uno o varios ciclos de 
salida para balancear la carga y descarga de los capacitores. Por tanto, con una selección 
adecuada de combinaciones de interruptores, el convertidor multinivel con capacitores 
volantes se puede usar en conversiones de potencia real. Sin embargo, cuando se trata 
de conversiones de potencia real, la selección de una combinación de interruptores se 
vuelve muy complicada, y la frecuencia de conmutación tiene que ser más alta que la 
frecuencia fundamental. 
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Las ventajas principales del inversor con capacitores volantes se pueden resumir como sigue: 


e Las grandes cantidades de capacitores de almacenamiento pueden proporcionar capaci- 
dades de operación durante interrupciones de potencia. 

e Estos inversores proporcionan redundancia de combinaciones de interruptores para ba- 
lancear diferentes niveles de voltaje. 


e Al igual que el inversor con diodo fijador con más niveles, el contenido armónico es tan 
bajo que no se necesitan filtros. 


e Se puede controlar el flujo de potencia tanto real como reactiva. 


Las principales desventajas del inversor con capacitores volantes son las siguientes: 


e Cuando el número de niveles es alto se requiere un número excesivo de capacitores de 
almacenamiento. Los inversores de alto nivel son más difíciles de encapsular con los volu- 
minosos capacitores de potencia y porque también son más costosos. 


e El control del inversor puede ser muy complicado, además de que la frecuencia de conmu- 
tación así como las pérdidas por conmutación son altas en trasmisión de potencia real. 


INVERSOR MULTINIVEL EN CASCADA 


Un inversor multinivel en cascada se compone de una serie de unidades inversoras de medio 
puente (monofásicas, de puente completo). La función general de este inversor multinivel es 
sintetizar un voltaje deseado con varias fuentes distintas de cd (SDCSs), que se pueden obtener 
con baterías, celdas de combustible o celdas solares. La figura 8.8a muestra la estructura básica 
de un inversor monofásico en cascada con SCDSs [7]. Cada SCDS se conecta a un inversor de 
medio puente. Los voltajes de terminal de ca de inversores de diferente nivel se conectan en 
serie. A diferencia del inversor con diodo fijador o con capacitores volantes, el inversor en cas- 
cada no requiere diodos fijadores ni capacitores de balanceo de voltaje. 


Principio de funcionamiento 


La figura 8.8b muestra la forma de onda de voltaje de fase sintetizado de un inversor en cas- 
cada de cinco niveles con cuatro SDCSs. El voltaje de salida de fase se sintetiza con la suma de 
cuatro salidas de inversor, Van = Va + Vaz + Vaz + Vag. Cada nivel de inversor puede generar 
tres salidas de voltaje diferentes + V¿q, 0, y — Veg, al conectar la fuente de cd al lado de salida de 
ca mediante diferentes combinaciones de los cuatro interruptores $1, S2, $3 y S4. Utilizando el 
nivel superior como ejemplo, la activación de $4 y S4 produce v,4 = + Veq. La activación de S> y 
S3 produce va4 = — Veq. La desactivación de todos los interruptores produce v4 = 0. Asimismo, 
el voltaje de salida de ca en cada nivel se puede obtener del mismo modo. Si Ng es el número de 
fuentes de cd, el nivel del voltaje de fase de salida es m = Ng + 1. Por consiguiente, un inversor 
en cascada de cinco niveles requiere cuatro SDCSs y cuatro puentes completos. Controlando 
los ángulos de conducción en los diferentes niveles del inversor se puede minimizar la distor- 
sión armónica del voltaje de salida. 

El voltaje de salida del inversor es casi senoidal, y tiene menos de 5% de distorsión 
armónica total (THD) con cada uno de los medios puentes conmutando sólo a la frecuen- 
cia fundamental. Si la corriente de fase i,, como se muestra en la figura 8.8b, es senoidal y 
se adelanta o retrasa 90° con respecto al voltaje de fase van, la carga promedio para cada 
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Inversor de medio puente multinivel monofásico en cascada. [Ref. 7]. 


capacitor de cd es igual a cero durante un ciclo completo. Por consiguiente se pueden balan- 
cear todos los voltajes de capacitor de todas las SDCS. 

Cada unidad de medio puente genera una forma de onda casi cuadrada al desplazar la fase 
de sus tiempos de conmutación de rama de fase positiva o negativa. La figura 8.9b muestra los 
tiempos de conmutación para generar una forma de onda casi cuadrada del medio puente de la 
figura 8.9a. Observemos que cada dispositivo de conmutación siempre conduce durante 180° 
(o medio ciclo), independientemente del ancho de pulso de la onda casi cuadrada. Este método 
de conmutación iguala todos los esfuerzos de corriente de los dispositivos de conmutación. 
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Generación de una forma de onda casi cuadrada. [Ref. 7]. 
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8.6.2 Características del inversor en cascada 
Las principales son las siguientes: 


e Para conversiones reales de potencia de ca a cd y luego de cd a ca, el inversor en cas- 
cada necesita fuentes distintas de cd. La estructura de fuentes distintas de cd es muy 
adecuada para varias fuentes de energía renovable como celdas de combustible, foto- 
voltaicas y de biomasa. 


e La conexión de las fuentes de cd en modo de espalda con espalda entre dos converti- 
dores no es posible porque se puede presentar un corto circuito cuando dos convertidores 
espalda con espalda no se conmutan en sincronía. 


Las principales ventajas del inversor en cascada se pueden resumir como sigue: 


e En comparación con los inversores con diodo fijador o con capacitores volantes, requiere 
el mínimo de componentes para alcanzar el mismo número de niveles de voltaje. 


e La disposición y el encapsulado optimizados del circuito son posibles porque cada nivel 
tiene la misma estructura y no hay diodos fijadores adicionales o capacitores de balanceo 
de voltaje. 


e Se pueden usar técnicas de conmutación suave para reducir las pérdidas por conmutación 
y los esfuerzos en los dispositivos. 


La principal desventaja del inversor en cascada es que: 


e Necesita fuentes de cd separadas para conversiones reales de potencia, lo que limita sus 
aplicaciones. 


Ejemplo 8.1 Cómo determinar los ángulos de conmutación para eliminar 
armónicos específicos 


La forma de onda del voltaje de fase para un inversor en cascada se muestra en la figura 8.10 para m = 6 
(incluido el nivel 0). (a) Determine la serie de Fourier generalizada del voltaje de fase. (b) Determine los 
ángulos de conmutación para eliminar el quinto, séptimo, undécimo y decimotercer armónicos si el 
voltaje de fase fundamental pico es 80% de su valor máximo. (c) Determine el componente fundamental B4, 
la THD y el factor de distorsión (DF). 


Solución 


a. Para un inversor en cascada con m niveles (incluyendo el 0) por cada media fase, el voltaje de 
salida por rama es 


Van = Vai H Vaz H Vaz Fon d Vam-1 (8.4) 


Debido a la simetría de cuarto de onda a lo largo del eje x, ambos coeficientes de Fourier, Ag y 
An, son cero. Obtenemos B, como 


1/2 m/2 
B, = Kal f sen(nor)a(or) + f sen (not)d (wt) + --- (8.5) 


T A 


+ l iS sen(nar)a(or) | 


m1 
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FIGURA 8.10 
Patrón de conmutación intercambiando el inversor en cascada para balancear la carga de la batería. [Ref. 7]. 
AV og m-1 | 
B, = cos (na 8.6 
nam | 2 eos) (8.6) 
que da el voltaje instantáneo de fase v,,, como 
AV 4 m-1 
Van(wt) = > cos(na;) | sen (nat) (8.7) 
nr | 
j=l 


Si el voltaje de fase de salida pico Van(pico) debe ser igual al voltaje de fase de la portadora, 
Ver(pico) = (Mm — 1) Vea. Por consiguiente, el índice de modulación es 


Ver(pico) 
(m — 1) Vea 


Vox pico) 


Van( pico) 


(8.8) 


Los ángulos de conducción ay, a2, Ay -1 Se pueden elegir de modo que la distorsión total 
armónica del voltaje de fase se minimice. Por lo común estos ángulos se eligen de modo que 
se eliminen algunos armónicos predominantes de baja frecuencia. Por consiguiente, para 
eliminar el quinto, séptimo, undécimo y decimotercer armónicos siempre que el voltaje de 
fase fundamental pico sea 80% de su valor máximo, debemos despejar las siguientes ecua- 
ciones con el índice de modulación M = 0.8. 


cos(5a,) + cos(5az) + cos(Saz) + cos(Say) + cos(Sas) = 0 
cos(7a,) + cos(7a,) + cos(7a3) + cos(7a4) + cos(7as) 
cos (11a,) + cos(11a2) + cos(11a3) + cos(11a4) + cos(11as) 


=0 
=0 
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cos(13a,) + cos(13a),) + cos(13a3) + cos(13a4) + cos(13a;) = 0 (8.9) 
cos(a) + cos(az) + cos(a3) + cos(ay) + cos(as) 
=(m-1)M 
=5Xx0.8=4 


Este conjunto de ecuaciones trascendentales no lineales se puede despejar mediante un método 
iterativo como el Newton-Raphson. Utilizando Mathcad, obtenemos 


aj = 6.57%, az = 18.94%, az = 27.18%, a4 = 45.15%, y as = 62.24” 


Por consiguiente, si la salida del inversor se conmuta simétricamente durante el medio ciclo 
positivo del voltaje fundamental a +V¢q a 6.577, +2V ¿4 a 18.94%, +3V ¿y a 27.18%, +4V¿g a 45.15", 
y +SV¿¿ a 62.24? y asimismo en el medio ciclo negativo a — Vq a 186.57”, —2V eq a 198.94”, -3V cq a 
207.18, —4V¿¿ a 225.15", y —5V eg a 242.24”, el voltaje de salida no puede contener los armóni- 
cos quinto, séptimo, undécimo y decimotercero. 

c. Con Mathcad obtenemos B4 = 5.093%, THD = 5.975%, y DF = 0.08%. 


Nota: el ciclo de trabajo para cada uno de los niveles de voltaje es diferente. Esto significa 
que la fuente de cd del nivel 1 se descarga mucho mas pronto que la fuente de cd del nivel 5. Sin 
embargo, si se utiliza una técnica de intercambio del patrón de conmutación, entre los varios 
niveles cada medio ciclo, como se muestra en la figura 8.10, todas las baterías se pueden usar 
(descargar) o cargar por igual [7]. Por ejemplo, si la primera secuencia de pulsos es Py, P2,...,P5, 
entonces la siguiente secuencia es P3, P3, P4, Ps, P1, y así sucesivamente. 


APLICACIONES 


Hay un gran interés en utilizar inversores de fuente de voltaje en aplicaciones de alta poten- 
cia como en sistemas eléctricos para fuentes controladas de potencia reactiva. En un funcio- 
namiento de estado estable un inversor puede producir corriente reactiva controlada y actúa 
como un compensador estático (STATCON) de volt-amperes reactivos (VAR). Inclusive, 
estos inversores pueden reducir el tamaño físico del compensador y mejorar su desempeño 
durante contingencias del sistema de potencia. El uso de un inversor de alto voltaje hace posi- 
ble la conexión al sistema de distribución de alto voltaje (por ejemplo, de 13 kV), al eliminar 
el transformador de distribución y reducir el costo del sistema. Además, el contenido armónico 
de la forma de onda del inversor se puede reducir con técnicas de control apropiadas y por 
consiguiente mejorar la eficiencia del sistema. Las aplicaciones más comunes de los converti- 
dores multinivel incluyen (1) compensación de potencia reactiva; (2) interconexión espalda con 
espalda, y (3) propulsores de velocidad variable. 


Compensación de potencia reactiva 


Un inversor convierte un voltaje de cd en uno de ca; con un desplazamiento de fase de 180°, 
el inversor puede funcionar como convertidor cd-ca, es decir, como rectificador contro- 
lado. Con una carga puramente capacitiva, el inversor que funciona como convertidor cd-ca 
puede extraer corriente reactiva de la fuente de ca. La figura 8.11 muestra el diagrama 
del circuito de un convertidor multinivel conectado directamente a un sistema de potencia de 
compensación de potencia reactiva. El lado de la carga está conectado a la fuente de ca y el 
lado de cd está abierto, no conectado a algún voltaje de cd. 
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FIGURA 8.11 


Convertidor multinivel conectado a un sistema de potencia 
para compensación de potencia reactiva. [Ref. 5]. 


Para controlar el flujo de potencia reactiva, la fase del control de compuerta del inversor se 
desplaza 180°. Los capacitores del lado de cd actúan como carga. 

Cuando un convertidor multinivel extrae potencia reactiva pura, el voltaje y corriente de 
fase están separados 90°, y la carga y descarga de los capacitores se puede balancear. A este tipo 
de convertidor, cuando se utiliza para compensar potencia reactiva, se le denomina generador 
VAR estático (SVG). Se pueden utilizar los tres convertidores multinivel para compensar po- 
tencia reactiva sin tener el problema del desbalanceo de voltaje. 

La relación del vector de voltaje de la fuente Vg y el vector de voltaje del convertidor Ve 
es simplemente Vs = Ve + jIcXs, donde Iç es el vector de corriente del convertidor y Xy es la 
reactancia del inductor Lg. La figura 8.12a ilustra que el voltaje del convertidor está en fase con 
el voltaje de la fuente con una corriente reactiva adelantada, en tanto que en la figura 8.12b se 
muestra una corriente reactiva retrasada. La polaridad y la magnitud de la corriente reactiva 
son controladas por la magnitud del voltaje del convertidor Vç, la cual es una función del vol- 
taje del canal de cd y del índice de modulación de voltaje, como se expresa en las ecuaciones 


(8.7) y (8.8). 


(a) Corriente adelantada (b) Corriente retrasada 


FIGURA 8.12 


Diagramas fasoriales de los voltajes de la fuente y el convertidor para compen- 
sación de potencia reactiva. 
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Funcionamiento del rectificador Enlace de CD Funcionamiento del inversor 
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Sistema de interconexión espalda con espalda que utiliza dos convertidores multinivel con diodo fijador. [Ref.5]. 


Interconexión espalda con espalda 


La figura 8.13 muestra dos convertidores multinivel con diodo fijador que están interconec- 
tados con un enlace de capacitor de cd. El convertidor del lado izquierdo funciona como 
rectificador para la conexión con el sistema eléctrico, y el del lado derecho funciona como inver- 
sor para alimentar la carga de ca. Cada interruptor permanece activo una vez por cada ciclo 
fundamental. El voltaje a través de cada capacitor permanece bien balanceado, mientras 
se mantiene la onda de voltaje escalonada porque los voltajes desbalanceados del capacitor 
en ambos lados tienden a compensarse entre sí. Tal enlace de capacitor de cd se categoriza 
como interconexión espalda con espalda. 

La interconexión espalda con espalda que conecta dos sistemas asíncronos se puede con- 
siderar como (1) un cambiador de frecuencia; (2) un desplazador de fase, o (3) un controlador 
de flujo de potencia. El flujo de potencia entre dos sistemas se puede controlar bidireccio- 
nalmente. La figura 8.14 muestra el diagrama fasorial de la transmisión de potencia real del 
extremo de la fuente al extremo de la carga. Este diagrama indica que la corriente de la fuente 
puede adelantarse, estar en fase, o retrasarse con respecto al voltaje de la fuente. El voltaje del 
convertidor sufre un desplazamiento de fase con respecto al voltaje de la fuente con un ángulo 
de potencia ò. Si el voltaje de la fuente es constante, entonces el voltaje del convertidor puede 
controlar el flujo de corriente o potencia. Para que 6 = 0, la corriente está adelantada o atra- 
sada 90°, lo que indica que sólo se genera potencia reactiva. 


Excitadores de velocidad ajustable 


La interconexión espalda con espalda se puede aplicar a un excitador de velocidad ajustable 
(ASD) compatible con el sistema eléctrico, donde la entrada es la fuente de ca de frecuencia 
constante de alimentación del sistema eléctrico y la salida es la carga de ca de frecuencia variable. 
Para un sistema compatible ideal con el sistema eléctrico, se requiere un factor de potencia 


ls V, V, 
S 
A V. 


(a) Factor de potencia (b) Factor de potencia unitario (c) Factor de potencia 
de adelanto de retraso 


FIGURA 8.14 


Diagrama fasorial que muestra el voltaje de fuente, de convertidor y de conversiones de potencia de corriente real. 
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unitario, que los armónicos sean insignificantes, que no haya interferencia electromagné- 
tica (EMI), y una alta eficiencia. Las diferencias principales, cuando se utiliza la misma 
estructura para ASD y para interconexiones espalda con espalda, son el diseño del control 
y el tamaño del capacitor. Como el excitador de velocidad ajustable debe funcionar a dife- 
rentes frecuencias, el tamaño del capacitor de enlace de cd debe ser el adecuado para evitar 
una gran variación del voltaje en condiciones dinámicas. 


CORRIENTES DE DISPOSITIVO DE CONMUTACIÓN 


Consideremos un inversor de medio puente de tres niveles, como se muestra en la figura 8.15a, 
donde V, e Jp indican el voltaje y corriente rms de la carga, respectivamente. Suponiendo que 
la inductancia de la carga es lo bastante grande y que los capacitores mantienen sus voltajes 
de modo que la corriente de salida sea senoidal como está dado por 


iy = In sen(wt-— b) (8.10) 


donde /,,, es el valor pico de la corriente de la carga y y es el ángulo de impedancia de la carga. 
La figura 8.15b muestra una forma de onda de corriente típica de cada dispositivo de 
conmutación con un control escalonado sencillo del voltaje de fase de salida. Los interrup- 
tores más interiores como Sy y S; conducen más corriente que los interruptores más exteriores 
como $1 y S4. 
Cada corriente de nodo de entrada se puede expresar como una función de la función de 
conmutación SF,, expresada por 


i, = SF,i, para n =1,2,...,m (8.11) 


Como el inversor multinivel con interruptores de múltiples vías y polo único, de la figura 
8.1b, siempre está conectado a uno y sólo un nodo de entrada en todo momento, la corriente de 
salida de la carga se podría extraer de uno y sólo un nodo de entrada. Es decir, 


m 


ip = Din (8.12) 


n=1 


wt (a) 


(b) 
(c) 
(d) 


(e) 
(f) 


(g) 
(h) 
(i) 


= 


(a) Circuito inversor de cinco niveles (b) Formas de onda de corriente 


FIGURA 8.15 


Inversor de medio puente con diodo fijador de tres niveles. [Ref. 4]. 
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y el valor rms de cada corriente se expresa como 
(rms) = X (rms) (8.13) 


donde In(rms) €s la corriente rms del n-ésimo nodo dada por 


1 Qa : 
Inírms) = F | SEE d(wt) para n=1,2,...,m (8.14) 


Para conmutación balanceada con respecto al nivel de tierra, obtenemos 


¿má = lS(ms» Y iStrms) = HER (8.15) 


Es importante señalar que por la estructura, las corrientes a través de los interruptores opues- 
tos como $j,..., 54 tendrían la misma corriente rms a través de Sy, . . . , S1, respectivamente. 


8.9 BALANCEO DEL VOLTAJE DE CAPACITOR DE ENLACE DE CD 


El balanceo de voltaje de capacitores que actúan como tanque de energía es muy impor- 
tante para que el inversor multinivel funcione satisfactoriamente. La figura 8.16a muestra el 
esquema de un inversor de medio puente con cinco niveles y la figura 8.16b ilustra el voltaje 
de salida escalonado y la corriente senoidal de la carga i, = Imsen (wt — ọ). 

El valor promedio de la corriente del nodo de entrada i; está dado por 


1 mea. 1 TQ 
ig ¡¿d(wt) = J Im sen (wt — d)d(ot) (8.16) 
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(a) Esquema de un inversor de medio (b) Distribución de la corriente de carga 
puente de tres niveles 


FIGURA 8.16 


Distribución de la carga de los capacitores. [Ref. 4]. 
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Asimismo, el valor promedio de la corriente del nodo de entrada i esá dado por 


1 [> LA 
Ly prom) = cal i,d(wt) = ll Ln sen (wt = $) d(ot) 
271 äi 271 lle 
In 
= Cos (cos a; — COS az) (8.17) 
Por simetría, [3¢prom) = 0, La(prom) = —L(prom)» € Ís(prom) = —H1(prom) Por consiguiente, cada 


voltaje de capacitor debe regularse para que cada uno suministre la corriente promedio como 
sigue: 


_ _ Im 
Tex prom) = prom) = E cos b COS Aa (8.18) 
In 
Tc prom) 5 Ti¢prom) F Jy prom) = m cos b COS ay (8.19) 


Por consiguiente [¢1(prom) < 1¢2(prom) Para ay < az. Esto desbalancea la carga del capacitor 
y fluye más carga desde el capacitor interior C (o C3) que del capacitor exterior C4 (o C4). 
De este modo, cada voltaje de capacitor debe regularse para que suministre la cantidad 
apropiada de corriente promedio; de lo contrario, su voltaje Vez (o Vez) se va al nivel de 
tierra a medida que pasa el tiempo. Las ecuaciones (8.18) y (8.19) se pueden ampliar al n-ésimo 
capacitor de un inversor multinivel como está dado por 


I, 
Icn(prom) = = cos d cos a, (8.20) 


Las ecuaciones (8.18) y (8.19) dan 


COS Q2 Lex prom) 


(8.21) 
COS ay Te1(prom) 
que se pueden generalizar para el n-ésimo y (n — 1)-ésimo capacitores 
COS Qn Tent prom) 
= (8.22) 


COS Q%y-1 — Íc(m-1)(prom) 


lo cual significa que el desbalanceo de la carga del capacitor existe independientemente 
de la condición de la carga y que depende de la estrategia de control como a1, a,..., Qn: 
Aplicar la estrategia de control que haga que la energía se transfiera de los capacitores ex- 
ternos a los internos puede resolver este problema de desbalanceo [8-11]. 


CARACTERÍSTICAS DE LOS INVERSORES MULTINIVEL 


Un inversor multinivel puede hacer que no se requiera el transformador elevador y reducir 
los armónicos producidos por el inversor. Aunque al principio se presentó la estructura del 
inversor multinivel como una forma de reducir el contenido armónico en la forma de onda 
de entrada, se descubrió [1] que el voltaje del canal de cd se podía incrementar más allá del 
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voltaje nominal de un dispositivo de potencia individual al utilizar una red de fijación de vol- 
taje compuesta por diodos. Una estructura multinivel con más de tres niveles puede reducir de 
manera significativa el contenido armónico [2,3]. Si se aplican técnicas de fijación de voltaje, la 
capacidad nominal de KV del sistema se puede ampliar más allá de los límites de un dispositivo 
individual. La característica interesante de la estructura del inversor multinivel es su potencial de 
elevar la capacidad de kilovolts-amperes (KVA) y también de mejorar en gran medida el 
desempeño armónico sin tener que recurrir a técnicas de PWM. Las características clave de una 
estructura multinivel son las siguientes: 


e El voltaje y potencia de salida se incrementan con el número de niveles. La adición de un 
nivel de voltaje implica agregar un dispositivo de conmutación principal a cada fase. 

e El contenido armónico disminuye a medida que crece el número de niveles y los requeri- 
mientos de filtrado se reducen. 


e Con niveles de voltaje adicionales, la forma de onda del voltaje tiene más ángulos libres 
de conmutación, los cuales se pueden preseleccionar para la eliminación de armónicos. 


e Al no haber técnicas de PWM se pueden evitar las pérdidas por conmutación. El incre- 
mento del voltaje y potencia de salida no requiere aumentar la capacidad nominal de un 
dispositivo individual. 

e El reparto del voltaje estático y dinámico entre los dispositivos de conmutación está in- 
corporado a la estructura mediante diodos o capacitores de sujeción. 


e Los dispositivos de conmutación no enfrentan problemas al compartir el voltaje, por lo 
que los inversores multinivel se pueden utilizar fácilmente en aplicaciones de alta potencia, 
como propulsores de motores y fuentes de electricidad. 


e El voltaje del canal de cd, Vig, establece el voltaje fundamental de salida del inversor, el 
cual se puede controlar mediante un enlace de cd variable. 


COMPARACIONES DE CONVERTIDORES MULTINIVEL 


Los convertidores multinivel [8] pueden reemplazar a los sistemas existentes que utilizan con- 
vertidores multinivel tradicionales sin la necesidad de transformadores. Para un sistema trifá- 
sico, la relación entre el número de niveles m, y el número de pulsos p se puede formular como 
p = 6 X (m — 1). Los tres convertidores tienen el potencial para aplicaciones en sistemas de 
alto voltaje y alta potencia como un SVG sin problemas de desbalanceo de voltaje porque el 
SVG no extrae potencia real. El convertidor con diodo fijador es más adecuado para el sistema de 
interconexión espalda con espalda ya que funciona como controlador de flujo de potencia 
unificado. Los otros dos tipos también pueden ser adecuados para la interconexión espalda con 
espalda, pero requerirían más conmutación por ciclo y más técnicas de control avanzadas 
para balancear el voltaje. Los inversores multinivel pueden hallar aplicaciones potenciales en 
excitadores de velocidad ajustable donde el uso de convertidores multinivel no sólo pueda 
resolver los problemas de armónicos y de interferencia electromagnética, sino también evitar 
la posible dv/dt de conmutación de alta frecuencia inducida por fallas de motores. 

La tabla 8.3 compara los requerimientos de componentes por rama de fase entre los tres 
convertidores multinivel. Se supone que todos los dispositivos tienen la misma capacidad de 
voltaje nominal, pero no necesariamente la misma capacidad de corriente. El inversor en cas- 
cada utiliza un puente completo en cada nivel en comparación con la versión de medio puente 
de los otros dos tipos. El inversor en cascada requiere el mínimo de componentes y tiene el 
potencial para aplicaciones de interconexión con el sistema eléctrico por sus capacidades de 
aplicación de técnicas de modulación y de conmutación suave. 
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TABLA 8.3 Comparaciones de requerimientos de componentes por rama de tres convertidores multinivel [Ref. 5] 


Tipo de convertidor Diodos fijadores Capacitores volantes Inversores en cascada 
Dispositivos de conmutación (m —1) X2 (m -1) x2 (m -1) x2 
principales 

Diodos principales (m -1) x2 (m -1) x2 (m -1) x2 
Diodos fijadores (m -1) x(m -2) 0 0 

Capacitores de canal decd (m —1) (m —1) (m —1)/2 
Capacitores de balanceo 0 (m—1) x(m —2)/2 0 


RESUMEN 


Los convertidores multinivel se pueden aplicar en sistemas de interconexión con el sistema 
eléctrico y en propulsores de motores. Estos convertidores ofrecen una baja THD en el voltaje 
de salida y eficiencia y factor de potencia altos. Hay tres tipos de convertidores multinivel: 
(1) fijado por diodo; (2) capacitores volantes, y (3) en cascada. Las ventajas principales de los 
convertidores multinivel incluyen las siguientes: 


e Son adecuados para aplicaciones de alto voltaje y alta corriente. 


e Tienen una mayor eficiencia porque los dispositivos se pueden conmutar a una baja 
frecuencia. 


e El factor de potencia se acerca a la unidad en los inversores multinivel utilizados como 
rectificadores para convertir ca en cd. 


e No existe el problema de interferencia electromagnética. 


e No se presentan problemas de desbalanceo de carga cuando los convertidores están en 
modo de carga (rectificación) o en modo de excitación (inversión). 


Los convertidores multinivel requieren balancear el voltaje a través de los capacitores co- 
nectados en serie del canal de cd. Los capacitores tienden a sobrecargarse o a descargarse 
por completo, en cuya condición el convertidor multinivel se invierte a convertidor de tres 
niveles a menos que se aplique un control explícito para balancear la carga de los capacito- 
res. La técnica de balanceo de voltaje se debe aplicar al capacitor durante las operaciones 
del rectificador y el inversor. Por consiguiente, el flujo de potencia real que entra al capaci- 
tor debe ser igual al flujo de potencia real que sale del mismo, y la carga neta en el capacitor 
durante un ciclo permanece igual. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


8.1 ¿Qué es un convertidor multinivel? 
8.2 ¿Cuál es el concepto básico de los convertidores multinivel? 
8.3 ¿Cuáles son las características de un convertidor multinivel? 
8.4 ¿Cuáles son los tipos de convertidores multinivel? 
8.5 ¿Qué es un inversor multinivel con diodo fijador? 
8.6 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con diodo fijador? 
8.7 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel con diodo fijador? 
8.8 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con diodo fijador modificado? 
8.9 ¿Qué es un inversor multinivel con capacitores volantes? 
8.10 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel con capacitores volantes? 
8.11 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel con capacitores volantes? 
8.12 ¿Qué es un inversor multinivel en cascada? 
8.13 ¿Cuáles son las ventajas de un inversor multinivel en cascada? 
8.14 ¿Cuáles son las desventajas de un inversor multinivel en cascada? 
8.15 ¿Qué es un sistema de interconexión espalda con espalda? 
8.16 ¿Qué significa desbalanceo de voltaje del capacitor? 
8.17 ¿Cuáles son las posibles aplicaciones de los inversores multinivel? 


PROBLEMAS 


8.1 Un inversor monofásico con diodo fijador tiene m = 5. Determine la serie de Fourier generalizada 
y la THD del voltaje de fase. 

8.2 Un inversor monofásico con diodo fijador tiene m = 7. Determine las capacidades pico de voltaje y 
corriente de los diodos y dispositivos de conmutación si V.g = 5 kV e ig = 50 sen (8 — 7/3). 

8.3 Un inversor monofásico con diodo fijador tiene m = 5. Determine (a) las corrientes instantá- 
nea, promedio y rms de cada nodo, y (b) las corrientes promedio y rms si Vea = 5 kV e ig = 
50 sen (0 — 77/3). 
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8.4 


8.5 


8.6 


8.7 


8.8 


8.9 


8.10 


8.11 


8.12 


8.13 


8.14 


Un inversor multinivel monofásico con capacitores volantes tiene m = 5. Determine la serie de 
Fourier generalizada y la THD del voltaje de fase. 

Un inversor multinivel monofásico con capacitores volantes tiene m = 7. Determine el número de 
capacitores, el voltaje pico, y las capacidades de corriente de los diodos y los dispositivos de conmu- 
tación si Veg = 5 kV. 

Compare el número de diodos y capacitores para inversores con diodo fijador, capacitores volantes, 
y en cascada, sim = 5. 

Un inversor multinivel monofásico en cascada tiene m = 5. Determine el voltaje pico, y las capaci- 
dades de corriente promedio y rms de medio puente si Veg = 1 kV e i, = 150 sen (0 — 1/6). 

Un inversor multinivel monofásico en cascada tiene m = 5. Determine la corriente promedio de 
ada una de las fuentes separadas de cd (SDCS) si Vig = 1 KV e ig = 150 sen (8 — 77/6). 

Un inversor multinivel monofásico en cascada tiene m = 5. (a) Determine la serie de Fourier gene- 
ralizada y la THD del voltaje de fase. (b) Determine los ángulos de conmutación para eliminar los 
armónicos quinto, séptimo, undécimo y decimotercero. 

Un inversor multinivel monofásico en cascada tiene m = 5. (a) Determine la serie de Fourier gene- 
ralizada y la THD del voltaje de fase. (b) Determine los ángulos de conmutación para eliminar los 
armónicos quinto, séptimo y undécimo si el voltaje de fase fundamental pico está a 60% de su valor 
máximo. 

Repita la tabla 8.1 para mostrar los niveles de voltaje y sus estados correspondientes de los interrup- 
tores para un inversor con diodo fijador y m = 7. 

Repita la tabla 8.1 para mostrar los niveles de voltaje y sus estados correspondientes de los interrup- 
tores para un inversor con diodo fijador y m = 9. 

Repita la tabla 8.2 para mostrar los niveles de voltaje y sus estados correspondientes de los interrup- 
tores para un inversor con capacitores volantes y m = 7. 

Repita la tabla 8.2 para mostrar los niveles de voltaje y sus estados correspondientes de los interrup- 
tores para un inversor con capacitores volantes y m = 9. 


PARTE IV Tiristores y 
convertidores 
tiristorizados 


CAPÍTULO 9 


Tiristores 


Al concluir este capítulo, los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente: 


Enumerar los diferentes tipos de tiristores. 

Describir las características de encendido y apagado de los tiristores. 
Describir el modelo de tiristores de dos transistores. 

Explicar las limitaciones de los tiristores como interruptores. 
Describir las características de compuerta y requerimientos 

de control de los diferentes tipos de tiristores y sus modelos. 

e Aplicar los modelos SPICE de tiristor. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos Significado 
" Relación de corriente de los transistores de modelo de tiristor 
Cj; Vj Capacitancia y voltaje de unión, respectivamente 
iv; VAK Corriente instantánea de tiristor y voltaje de ánodo-cátodo, respectivamente 
Ic; Ip; Ig Colector, base y emisor de transistores de modelo de tiristor, respectivamente 
Ia; Ik Corriente de ánodo y cátodo de tiristores, respectivamente 
Ir; Ip Corriente de cerrojo y de retención de tiristores, respectivamente 
trr, tq Tiempo de recuperación inversa y tiempo de apagado de tiristores, respectivamente 
Vro; VAK Voltaje de avalancha y de ánodo-cátodo de tiristores, respectivamente 


9.1 INTRODUCCIÓN 


Los tiristores son una familia de dispositivos semiconductores de potencia. Tienen un uso 
extenso en circuitos electrónicos de potencia [51]. Actúan como interruptores biestables 
al funcionar de un estado de no conducción a un estado de conducción. Se supone que los 
tiristores son interruptores ideales para muchas aplicaciones, aunque los tiristores prácticos 
presentan ciertas características y limitaciones. 

Los tiristores convencionales se diseñan sin la capacidad de apagado controlada por la 
compuerta, en cuyo caso el tiristor puede recuperarse de su estado de conducción a un estado 
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de no conducción sólo cuando se hace que la corriente baje a cero por otros medios. Los tiris- 
tores de apagado por compuerta (GTO) se diseñan para que tengan la función de encendido y 
apagado controlados. 

Comparados con los transistores, los tiristores tienen bajas pérdidas en estado de con- 
ducción y una gran capacidad de manejo de potencia. Por otra parte, generalmente el desem- 
peño de conmutación de los transistores es superior en cuanto a velocidad de conmutación y 
bajas pérdidas por conmutación. Se hacen avances continuos para obtener dispositivos con lo 
mejor de ambos (es decir, bajas pérdidas en estado de conducción y por conmutación al mismo 
tiempo que se aumenta su capacidad de manejo de potencia). 

Los tiristores, que están siendo reemplazados por transistores de potencia en aplicaciones 
de baja y mediana potencia, se utilizan sobre todo en aplicaciones de alta potencia. 

Los dispositivos de inyección de doble unión a base de carburo de silicio (SiC) como los 
tiristores, tienen el potencial de aligerar muchas de estas limitaciones al ofrecer un bajo voltaje 
en estado de conducción, conmutación a multikilohertz y facilidad de paralelización ya que re- 
quieren capas epitaxiales más delgadas y más dopadas con duraciones de portadores más cortas 
y bajas densidades intrínsecas de portadores para lograr un voltaje de bloqueo determinado 
de dispositivo [60]. El tiristor de SiC, con inyección de portadores en ambos lados y una fuerte 
modulación de conductividad en la región de derivación, puede mantener una baja caída de 
voltaje en sentido directo a alta temperatura incluso con voltaje de bloqueo de 10—25 kV. Los 
tiristores de SiC para alto voltaje (10—25 kV) tendrán importantes aplicaciones utilitarias en 
el futuro así como también aplicaciones de potencia pulsante ya que pueden reducir en gran 
medida el número de dispositivos conectados en serie en comparación con los dispositivos de 
silicio, lo que conducirá a una gran reducción del tamaño, peso, complejidad de control, y costo 
de enfriamiento de los sistemas electrónicos de potencia, así como al mejoramiento de la efi- 
ciencia y confiabilidad de los sistemas. Por consiguiente, está claro que el tiristor de SiC es uno 
de los dispositivos más promisorios para aplicaciones de conmutación de alto voltaje (> 5 kV). 


CARACTERÍSTICAS DEL TIRISTOR 


Un tiristor es un dispositivo semiconductor de cuatro capas de estructura PNPN, con tres unio- 
nes pn. Tiene tres terminales, ánodo, cátodo y compuerta. La figura 9.1 muestra el símbolo del 
tiristor y la vista transversal de las tres uniones pn. Los tiristores se fabrican por difusión. 

La figura 9.2a muestra el corte transversal de un tiristor, el cual se puede dividir en dos 
secciones de NPN y PNP como aparece en la figura 9.2b. Cuando el voltaje del ánodo se hace 
positivo con respecto al cátodo, las uniones J; y J3 se polarizan en sentido directo. La unión 
Jı se polariza en sentido inverso, y sólo una pequeña cantidad de corriente de fuga fluye del 
ánodo al cátodo. Entonces se dice que el tiristor está en la condición de bloqueo directo o en 
estado de apagado y la corriente de fuga se conoce como corriente en estado de apagado Ip. Si 
el voltaje del ánodo al cátodo V 4g se incrementa a un valor suficientemente grande, la unión J2 


Ao Ánodo 
4 a 


P 
J 
=, És 
G J 
G o— p 
K Compuerta J; 
FIGURA 9.1 ‘ 


Simbolo del tiristor y tres uniones pn. KÒ Cátodo 
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Ánodo (A) Ánodo (A) 
0 


Pp P 
P 
n* n 
Cátodo (K) Compuerta (G) Cátodo (K) Compuerta (G 


(a) Sección transversal de una estructura PNPN (b) Secciones de NPN y PNP separadas 


FIGURA 9.2 


Corte transversal de un tiristor. 


polarizada en sentido inverso se rompe. Esto se conoce como ruptura por avalancha y el voltaje 
correspondiente se llama voltaje de ruptura directo V go. Como las otras uniones J4 y J3 ya están 
polarizadas en sentido directo, los portadores se mueven libremente a través de las tres unio- 
nes, y el resultado es una corriente directa grande en el ánodo. El dispositivo está entonces en 
un estado de conducción o en un estado de encendido. La caída de voltaje se debería a la caída 
óhmica en las cuatro capas y es pequeña, por lo común de 1 V. En el estado de encendido, la 
corriente del ánodo está limitada por una impedancia o una resistencia externa, Rz, como se 
muestra en la figura 9.3a. La corriente del ánodo debe ser mayor que un valor conocido como 
corriente de cerrojo l; para mantener el flujo requerido de portadores a través de la unión; 
de lo contrario, el dispositivo regresa a la condición de bloqueo ya que el voltaje del ánodo 
al cátodo se reduce. La corriente de cerrojo I, es la corriente anódica mínima requerida para 
mantener el tiristor en el estado de encendido inmediatamente después de haberse encendido 
y se ha eliminado la señal de compuerta. En la figura 9.3b [1] se muestra una característica v-i 
típica de un tiristor. 

Una vez que un tiristor conduce, se comporta como un diodo conductor y no se puede 
controlar. El dispositivo continúa conduciendo porque no hay capa de agotamiento en la unión 
J por el movimiento libre de los portadores. Sin embargo, si la corriente en sentido directo del 
ánodo se reduce por debajo de un nivel conocido como corriente de retención Iy, se desarrolla 
una región de agotamiento alrededor de la unión J debido al número reducido de portadores y el 
tiristor está en el estado de bloqueo. La corriente de retención es del orden de miliamperes 
y es menor que la corriente de cerrojo Iz. Es decir, I; > Ip. La corriente de retención Iy es la 
corriente mínima del ánodo para mantener el tiristor en el estado de encendido. La corriente 
de retención es menor que la de cerrojo. 

Cuando el voltaje del cátodo es positivo con respecto al ánodo, la unión J) está directa- 
mente polarizada pero las uniones J; y J3 están inversamente polarizadas. Esto es como dos 
diodos conectados en serie con voltaje inverso a través de ellos. El tiristor está en el estado de 
bloqueo inverso y una corriente de fuga inversa, conocida como corriente inversa Ip, fluye a 
través del dispositivo. 

Un tiristor se puede encender aumentando el voltaje directo Vag más allá de Vgo, pero tal 
encendido podría ser destructivo. En la práctica el voltaje directo se mantiene por debajo 
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Caída de voltaje 
en sentido directo 


Corriente (conduciendo) 
de cerrojo 
Disparado Voltaje de 
Voltaje de por compuerta ruptura en 
ruptura en Corriente de sentido directo 


sentido inverso ae 
retención 


Corriente de 
fuga en 
sentido directo 


Corriente 
de fuga en 
sentido inverso 


(b) Características v-i 


Circuito del tiristor y características v-i. 


de Vgo y el tiristor se enciende aplicando un voltaje positivo entre su compuerta y su cátodo. 
Esto se muestra en la figura 9.3b con líneas de rayas. Una vez que el tiristor se enciende con 
una señal de compuerta y la corriente de su ánodo es mayor que la corriente de retención, el 
dispositivo continúa conduciendo debido a la retroalimentación positiva, incluso si la señal de 
compuerta desaparece. Un tiristor es un dispositivo de cierre o bloqueo. 


Puntos clave de la sección 9.2. Un tiristor pertenece a una familia de dispositivos de 
cuatro capas. Como es un dispositivo de retención, mantiene la conducción total en sentido 
directo cuando su ánodo es positivo con respecto al cátodo y sólo cuando se aplica un pulso de 
voltaje o corriente a su terminal de compuerta. 


e La corriente del ánodo en sentido directo de un tiristor debe ser mayor que su corriente de 
cerrojo o bloqueo para mantenerse en el estado de conducción; de lo contrario, el dispositivo 
regresa a la condición de bloqueo en cuanto baja el voltaje del ánodo al cátodo. 


e Sila corriente del ánodo en sentido directo de un tiristor se reduce por debajo de su corriente 
de retención, el dispositivo deja de conducir y permanece en el estado de bloqueo. 


e Una vez que un tiristor conduce, se comporta como diodo conductor y el dispositivo no se 
puede controlar. Es decir, el dispositivo no se puede apagar con otro pulso de compuerta 


positivo o negativo. 


9.3 
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MODELO DE TIRISTOR DE DOS TRANSISTORES 


La acción regenerativa o de retención debido a la retroalimentación positiva se puede de- 
mostrar con un modelo de tiristor de dos transistores. Un tiristor se puede considerar como 
dos transistores complementarios, un transistor PNP, Q4, y otro transistor NPN, Q2, como se 
muestra en la figura 9.4a. El modelo del circuito equivalente se ilustra en la figura 9.4b. 

La corriente /¿ del colector de un tiristor está relacionada, por lo general, con la corriente 
Ig del emisor y la corriente de fuga de la unión colector-base, Igo, como 


Ic = alg + lego (9.1) 


y la ganancia de corriente de la base común se define como a = IçlIpg. Para el transistor Q4, la 
corriente del emisor y la corriente del ánodo /4, y la corriente del colector /¿ se puede deter- 
minar por la ecuación (9.1): 


To, = ula + legos (9.2) 


donde a; es la ganancia de corriente e Icgo1 es la corriente de fuga para Q1. Asimismo, para el 
transistor O», la corriente del colector Ic es 


lc, = ix + Icgo2 (9.3) 


donde a.» es la ganancia de corriente e Icgo2 es la corriente de fuga de O. Al combinar Jc, 
e Iq, obtenemos 


La = Ia + la = ola + legos + Cal + lego? (9.4) 


Para una corriente de control de compuerta Ig, Ix = I4 + Ig y despejando Z4 de la ecuación 
(9.4) obtenemos 


_ lg + legos + Iceo2 (9.5) 
a 1- (a; + a) ` 
QA 
YL =Ir 
OA a tay = la 
YIr Qı 
p 
Jı 2 Y Ici 
n n 
J J G 
G 7 7 o > > > fe 
j To 7 E J Ig 15 
Qı n i 
vik 
Vx Mi 
FIGURA 9.4 Ko 


Modelo de tiristor de dos transistores. (a) Estructura básica (b) Circuito equivalente 
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FIGURA 9.5 


Variación típica de la ganancia de corriente con la corriente del emisor. 


La ganancia de corriente ay varía con la corriente del emisor I4 = Ig; y a2 varía con 
Ix =I, + Ig. En la figura 9.5 se muestra una variación típica de la ganancia de corriente 
a con la corriente del emisor Tg. Si la corriente de la compuerta se incrementa de repente, por 
ejemplo de 0 a 1 mA, la corriente del ánodo J, se incrementa de inmediato, y a y a2 se in- 
crementarían aún más. La ganancia de corriente a) depende de J, e Ig. El aumento de los 
valores de a; y a2 aumenta aún más / ¿. Por consiguiente, hay un efecto de retroalimentación 
regenerativa o positiva. Si (a, + a) tiende a la unidad, el denominador de la ecuación (9.5) tiende 
a cero, y el resultado es un valor grande de la corriente del ánodo / 4, y el tiristor se enciende con 
una pequeña corriente de compuerta. 

En condiciones transitorias, la capacitancia de las uniones pn, como se muestra en la 
figura 9.6, influyen en las características del tiristor. Si un tiristor está en un estado de blo- 
queo, un voltaje que se eleva con rapidez aplicado a través del dispositivo provocaría un alto 
flujo de corriente a través de los capacitores de la unión. La corriente a través del capacitor Cj 
se puede expresar como 


FIGURA 9.6 


Modelo de tiristor de dos transistores, en condiciones 
transitorias. emisor. 
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. d(q;) d dC dVn 
ta dt = e ~ Ë dy + Cp dt 


(9.6) 


donde C;2 y Vj son la capacitancia y el voltaje de la unión J2, respectivamente. El transistor 
Oj, es la carga en la unión. Si la velocidad de elevación del voltaje dv/dt es grande, entonces 
i; Seria grande y las corrientes de fuga Icgo1 € Ico2 se incrementarían. De acuerdo con 
la ecuación (9.5), los valores suficientemente altos de Icgo1 € Icgo2 pueden hacer que (a; 
+ a) tienda a la unidad y provocar un encendido indeseable del tiristor. Sin embargo, una 
corriente grande a través de los capacitores de la unión también puede dañar el dispositivo. 


Puntos clave de la sección 9.3 


e Durante el proceso de encendido de un tiristor, hay un efecto regenerativo o de retroali- 
mentación positiva. Como resultado, un tiristor se puede encender con una pequeña 
corriente de compuerta y permanecer en estado de conducción con un valor grande de co- 
rriente anódica. 


e Si un tiristor se encuentra en estado de bloqueo, un voltaje que se eleva con rapidez aplicado 
a través del dispositivo puede provocar un alto flujo de corriente a través del capacitor de su 
unión interna. Esta corriente puede ser lo bastante alta para dañar el dispositivo, por lo que 
la dv/dt aplicada debe ser menor que el valor nominal. 


ENCENDIDO DEL TIRISTOR 


Un tiristor se enciende al aumentar la corriente del ánodo. Esto se puede realizar de una de las 
siguientes maneras. 


Térmica. Si la temperatura de un tiristor es alta, el número de pares electrón-hueco 
crece, lo que incrementa las corrientes de fuga. Este aumento de las corrientes hace que a, y 
az se incrementen. Debido a la acción regenerativa (a1 y a2) puede tender a la unidad y el tiris- 
tor se puede encender. Este tipo de encendido puede provocar una avalancha térmica y por lo 
común se evita. 


Luz. Si se permite que la luz incida en la unión de un tiristor, los pares electrón-hueco 
se incrementan y el tiristor se puede encender. Los tiristores activados por luz se encienden al 
permitir que la luz incida en las obleas de silicio. 


Alto voltaje. Si el voltaje directo de ánodo a cátodo es mayor que el voltaje de ruptura 
en sentido directo Vgo, fluye suficiente corriente de fuga para iniciar el encendido regenera- 
tivo. Este tipo de encendido puede ser destructivo y se debe evitar. 


dvidt. Observemos en la ecuación (9.6) que si la tasa de elevación del voltaje de ánodo 
a cátodo es alta, la corriente de carga de las uniones capacitivas puede ser suficiente para en- 
cender el tiristor. Un alto valor de la corriente de carga puede dañar el tiristor y el dispositivo 
debe estar protegido contra una alta dv/dt. Los fabricantes especifican la dv/dt máxima per- 
misible de los tiristores. 


Corriente de compuerta. Si un tiristor se polariza en sentido directo, la inyección de cor- 
riente de compuerta al aplicar un voltaje de compuerta positivo entre la compuerta y el cátodo 
enciende el tiristor. Conforme aumenta la corriente de compuerta, el voltaje de bloqueo en 
sentido directo se reduce, como se muestra en la figura 9.7. 
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FIGURA 9.7 


Efectos de la corriente de compuerta en el voltaje de bloqueo en sentido directo. 


La figura 9.8 muestra la forma de onda de la corriente anódica, después de la aplica- 
ción de la señal de compuerta. Hay un tiempo de retardo conocido como tiempo de encendido 
ton, entre la aplicación de la señal de compuerta y la conducción de un tiristor. ton se define 
como el intervalo de tiempo entre el 10% de la corriente de compuerta en estado estable (0.1/G) 
y el 90% de la corriente en estado de encendido del tiristor en estado estable (0.9/7). ton es 
la suma del tiempo de retardo t, y el tiempo de subida t,. tg se define como el intervalo de tiempo 
entre el 10% de la corriente de compuerta (0.1/g) y el 10% de la corriente en estado de encen- 
dido (0.1/7). t, es el tiempo requerido para que la corriente del ánodo suba de 10% de la corriente 
en estado de encendido (0.1/7) a 90% de la corriente en estado de encendido (0.9/7). Estos tiem- 
pos se ilustran en la figura 9.8. 

Al diseñar un circuito de control de compuerta se deben considerar los siguientes puntos: 


1. La señal de compuerta debe retirarse después de que el tiristor se enciende. Una señal de 
compuerta continua aumentaría la pérdida de potencia de la unión de la compuerta. 

2. Aunque el tiristor esté polarizado en sentido inverso, no debe haber señal de compuerta, 
pues de lo contrario el tiristor puede fallar por una corriente de fuga incrementada. 


FIGURA 9.8 


Características de encendido. 
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3. El ancho del pulso de compuerta tg debe ser más grande que el tiempo requerido 
para que la corriente del ánodo suba hasta el valor de la corriente de cerrojo Iz. 
Normalmente, en la práctica el ancho del pulso ig se hace mayor que el tiempo de 
encendido f,, del tiristor. 


Ejemplo 9.1 Cómo determinar el valor crítico de dv/dt para un tiristor 


9.5 


La capacitancia de la unión J} polarizada a la inversa en un tiristor es Cj, = 20 pF y se puede suponer que 
es independiente del voltaje en estado de apagado. El valor límite de la corriente de carga para encender 
el tiristor es 16 mA. Determine el valor crítico de dv/dt. 


Solución 
Cj. = 20 pF e ij = 16 mA. Como d(C;2)/dt = 0, podemos calcular el valor crítico de dv/dt a partir de la 
ecuación (9.6): 


do i2  16x107? 
dt Cp 20x 10°" 


= 800 V/ps 


APAGADO DEL TIRISTOR 


Un tiristor que está encendido se puede apagar reduciendo la corriente en sentido directo a 
un nivel por debajo de la corriente de retención Iy. Hay varias técnicas para apagar un tiristor. 
En todas las técnicas de conmutación, la corriente del ánodo se mantiene por debajo de la 
corriente de retención durante un tiempo suficientemente largo para que todos los portadores 
excedentes sean arrastrados o se recombinen. 

Debido a las dos uniones pn externas, J; y J3, las características de apagado serían 
semejantes a las de un diodo, al exhibir un tiempo de recuperación inversa t,,, y una corriente de 
recuperación inversa pico rr. [rg puede ser mucho mayor que la corriente normal de bloqueo 
inverso Ig. En un circuito convertidor conmutado por línea donde el voltaje de entrada es alterno 
como se muestra en la figura 9.9a, aparece un voltaje inverso a través del tiristor inmediatamente 
después de que la corriente en sentido directo pasa por el valor de cero. Este voltaje inverso ace- 
lera el proceso de apagado al arrastrar los portadores excedentes de las uniones J; y J2. Se pueden 
aplicar las ecuaciones (9.6) y (9.7) para calcular (,, e IRR. 

La unión pn interna requiere un tiempo conocido como tiempo de recombinación 
tye para recombinar los portadores excedentes. Un voltaje negativo inverso reduciría este 
tiempo de recombinación. t,, depende de la magnitud del voltaje inverso. Las características 
de apagado se muestran en las figuras 9.9a y b para un circuito conmutado por línea y un 
circuito de conmutación forzada, respectivamente. 

El tiempo de apagado tq es la suma del tiempo de recuperación inversa t,, y el tiempo 
de recombinación t,.. Al final del apagado, se forma una capa de agotamiento a través de la 
unión Jz y el tiristor recupera su capacidad de soportar voltaje en sentido directo. En todas 
las técnicas de conmutación se aplica un voltaje inverso a través del tiristor durante el pro- 
ceso de apagado. 

El tiempo de apagado tq es el valor mínimo del intervalo de tiempo entre el instante en 
que la corriente en estado de encendido se ha reducido a cero y el instante en que el tiristor es 
capaz de soportar un voltaje en sentido directo sin encenderse, fg depende del valor pico de la 
corriente en estado de encendido y del voltaje instantáneo en estado de encendido. 
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Características de apagado. 


La carga de recuperación inversa Qrp es la cantidad de carga que se tiene que recuperar 
durante el proceso de apagado. El área encerrada por la trayectoria de la corriente de recu- 
peración inversa determina su valor. El valor de Org depende de la velocidad de caída de la 
corriente en estado de encendido y el valor pico de la corriente en estado de encendido antes 
del apagado. Org provoca una pérdida de energía correspondiente dentro del dispositivo. 
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TIPOS DE TIRISTORES 


Los tiristores se fabrican casi exclusivamente por difusión. La corriente del ánodo requiere un 
tiempo finito para propagarse a toda el área de la unión, desde el punto cercano a la compuerta 
cuando la señal de ésta se inicia para encender el tiristor. Los fabricantes utilizan varias estruc- 
turas de compuerta para controlar la di/dt, el tiempo de encendido y el tiempo de apagado. Los 
tiristores son fáciles de encender con un pulso corto. Para apagarse requieren circuitos especiales 
de control o estructuras internas especiales para auxiliar en el proceso de apagado. Hay 
varias versiones de tiristores con capacidad para apagarse y el objetivo de cualquier dispositivo 
nuevo es mejorar la capacidad de apagado. Con la aparición de dispositivos nuevos con capa- 
cidad tanto de encendido como de apagado, el dispositivo con sólo la capacidad de apagado se 
conoce como “tiristor convencional”, o simplemente “tiristor”. Otros miembros de la familia 
del tiristor o rectificador controlado por silicio (SCR) han adquirido otros nombres basados en 
acrónimos. El uso del término tiristor se refiere al tiristor convencional. Dependiendo de la cons- 
trucción física, y del comportamiento de encendido y apagado, los tiristores se pueden clasificar 
generalmente en 13 categorías: 


> 


Tiristores controlados por fase (o SCRs) 


N 


Tiristores bidireccionales controlados por fase (BCTs) 


» 


Tiristores asimétricos de conmutación rápida (o ASCRs) 


> 


Rectificadores controlados de silicio activados por luz (LASCRs) 
Tiristores de triodo bidireccionales (TRIACs) 
Tiristores de conducción inversa (RCTs) 


Joy 


Tiristores apagados por compuerta (GTOs) 
Tiristores controlados por FET (FET-CTHs) 
Tiristores apagados por MOS (MTOs) 

Tiristores de apagado (control) por emisor (ETOs) 


m m 
pee 


Tiristores conmutados por compuerta integrada (IGCTs) 
Tiristores controlados por MOS (MCTs) 


Tiristores de inducción estática (SITHs) 


m pa 
9 N 


Nota: los GTO y los IGBT se utilizan cada vez más en aplicaciones de alta potencia. 


Tiristores controlados por fase 


Este tipo de tiristores suele funcionar en la frecuencia de línea y se apaga por conmutación 
natural. Un tiristor comienza a conducir en sentido directo cuando se hace pasar un pulso 
de corriente de disparo de la compuerta al cátodo, y de inmediato se mantiene en conduc- 
ción completa con una baja caída del voltaje en sentido directo. No puede hacer que su co- 
rriente regrese a cero con su señal de compuerta; en vez de eso, se apega al comportamiento 
natural del circuito para que la corriente llegue a cero. Cuando la corriente del ánodo llega 
a cero, el tiristor recupera su capacidad en decenas de microsegundos de voltaje de bloqueo 
inverso y puede bloquear el voltaje directo hasta que se aplique el siguiente pulso de encen- 
dido. El tiempo de apagado 1, es del orden de 50 a 100 us. Es muy adecuado para aplicaciones 
de baja velocidad de conmutación e inclusive se le conoce como tiristor convertidor. Como 
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un tiristor es básicamente un dispositivo controlado hecho de silicio, también se le conoce 
como rectificador controlado de silicio (SCR). 

El voltaje Vy en estado de encendido varía típicamente desde aproximadamente 1.15 V 
hasta 2.5 V para dispositivos de 4000 V, y para un tiristor de 1200 V, 5500 A es típicamente de 
1.25 V. Los transistores modernos utilizan una compuerta amplificadora, donde un tiristor au- 
xiliar T4 se controla con una señal de compuerta y luego la salida amplificada de T4 se aplica 
como señal de compuerta al tiristor principal Ty, como se muestra en la figura 9.10. La com- 
puerta amplificadora permite altas características dinámicas con una dv/dt típica de 1000 V/us y 
una di/dt de 500 A/us, además de que simplifica el diseño del circuito al reducir o minimizar el 
inductor que limita la di/dt y los circuitos de protección contra dv/dt. 

Por su bajo costo, alta eficiencia, robustez, y alta capacidad de voltaje y corriente, estos 
tiristores tienen un extenso uso en convertidores cd-ca con alimentación principal de 50 o 60 Hz 
y en aplicaciones de bajo costo donde la capacidad de apagado no es un factor importante. Con 
frecuencia la capacidad de apagado no ofrece suficientes beneficios como para justificar el alto 
costo y las mayores pérdidas de los dispositivos. Se utilizan para casi todas las aplicaciones de 
transmisión de alto voltaje de cd (HVDC) y en un gran porcentaje de aplicaciones industriales. 


Tiristores bidireccionales controlados por fase 


El BCT [5] es un nuevo concepto de control de fase de alta potencia; su símbolo se muestra en 
la figura 9.11a. Es un dispositivo único, que combina las ventajas de tener dos tiristores en un 
paquete, lo que permite diseñar un equipo más compacto al simplificar el sistema de enfria- 
miento y aumentar la confiabilidad del sistema. Los BCT permiten a los diseñadores satisfacer 
demandas más exigentes en cuanto a tamaño, integración, confiabilidad y costo del producto 
terminado. Son adecuados para aplicaciones como compensadores estáticos de volt-amperes 
reactivos (VAR), interruptores estáticos, arrancadores suaves y propulsores de motores. La 
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Tiristor bidireccional controlado por fase. [Ref. 5]. 
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capacidad de voltaje máxima puede llegar hasta 6 kV a 1.8 kA, y la capacidad de corriente 
máxima puede ser hasta 3 kA a 1.8 kV. 

El comportamiento eléctrico de un BCT corresponde al de dos tiristores en antiparalelo, 
integrados en una oblea de silicio como se muestra en la figura 9.11b. Cada mitad del tiristor fun- 
ciona como el tiristor de oblea completa correspondiente con respecto a sus propiedades estáticas 
y dinámicas. La oblea de BCT tiene regiones anódicas y catódicas en cada cara. Los tiristores A y 
B se identifican en la oblea con las letras A y B, respectivamente. 

Un reto importante en la integración de dos mitades de tiristores es evitar interferencias da- 
ñiinas entre las dos mitades en todas las condiciones de operación pertinentes. El dispositivo 
debe mostrar una muy alta uniformidad entre las dos mitades en parámetros del dispositivo como 
carga de recuperación inversa y caídas de voltaje en estado de encendido. Las regiones 1 y 
2 que se muestran en la figura 9.11c son las más sensibles con respecto a sobrecorriente que tiene 
voltaje “inverso” reaplicado y la capacidad fy de un BCT. 


Encendido y apagado. Un BCT tiene dos compuertas: una para activar la corriente 
en sentido directo y una para la corriente en sentido inverso. Este tiristor se enciende con 
la aplicación de una corriente pulsante a una de sus compuertas. Se apaga si la corriente 
del ánodo cae por debajo de la corriente de retención debido al comportamiento natural del 
voltaje o de la corriente. 


Tiristores asimétricos de conmutación rápida 


Se utilizan en aplicaciones de alta velocidad de conmutación con conmutación forzada (por 
ejemplo, inversores resonantes en el capítulo 7 e inversores en el capítulo 6). Tienen un tiempo 
de apagado rápido, por lo general en el rango de 5 a 50 ps, dependiendo del rango de voltaje. 
La caída en sentido directo en estado de encendido varía aproximadamente como una función 
inversa del tiempo de apagado f,. Este tipo de tiristor también se conoce como tiristor inversor. 

Estos tiristores tienen una alta dv/dt de típicamente 1000 V/s y una di/dt de 100 A/ys. El 
apagado rápido y la di/dt alta son muy importantes para reducir el tamaño y peso de los compo- 
nentes de conmutación o del circuito reactivo. El voltaje en estado de encendido de un tiristor 
de 1800 V, 2200 A suele ser de 1.7 V. Los tiristores inversores con una capacidad de bloqueo 
inverso muy limitada, por lo común de 10 V, y un muy rápido tiempo de apagado de entre 3 
y 5 ps, se conocen comúnmente como tiristores asimétricos (ASCRs) [14]. En la figura 9.12 se 
muestran tiristores de conmutación rápida de varios tamaños. 


= Pa u "e „P IGURA 9.12 


a E Tiristores de conmutación rápida. (Cortesía 
de Powerex, Inc.). 


456 


9.6.4. 


9.6.5. 


Capítulo 9 Tiristores 


Rectificadores controlados de silicio activados por luz 


Este dispositivo se enciende por irradiación directa de luz sobre la oblea de silicio. Los pares 
electrón-hueco que se crean por la irradiación producen corriente de disparo por la influencia 
del campo eléctrico. La estructura de la compuerta se diseña para que tenga una suficiente sen- 
sibilidad y pueda activarse con fuentes luminosas prácticas (por ejemplo un diodo emisor de luz 
[LED] y para obtener grandes capacidades de di/dt y dv/dt). 

Los LASCR se utilizan en aplicaciones de alto voltaje y alta corriente (por ejemplo 
HVDC), transmisión y potencia reactiva estática o compensación VAR. Un LASCR ofrece 
aislamiento eléctrico entre la fuente luminosa de activación y el dispositivo de conmutación 
de un convertidor de potencia, que flota a un potencial de algunos cientos de kolovolts. La 
capacidad de voltaje de un LASCR podría ser hasta de 4kV a 1500 A con potencia de acti- 
vación luminosa de menos de 100 mW. La di/dt típica es de 250 ys y la dv/dt podría ser tan 
alta como 2000 V/s. 


Tiristores de triodo bidireccionales 


Un TRIAC puede conducir en ambas direcciones y por lo común se utiliza en control de 
fase de ca (por ejemplo, controladores de voltaje de ca en el capítulo 11). Se puede considerar 
como dos SCR conectados en antiparalelo con una conexión de compuerta común como se 
muestra en la figura 9.13a. Su símbolo se muestra en la figura 9.13b y las características v-i 
en la figura 9.13c. 
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FIGURA 9.13 
Características de un TRIAC. 
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Como un TRIAC es un dispositivo bidireccional, sus terminales no se pueden designar 
como ánodo y cátodo. Si la terminal MT; es positiva con respecto a la terminal MT, el TRIAC 
se puede encender aplicando una señal de compuerta positiva entre la compuerta G y la termi- 
nal MT. Si la terminal MT, es negativa con respecto a la terminal MT}, se enciende aplicando 
una señal de compuerta negativa entre la compuerta G y la terminal MT. No es necesario tener 
ambas polaridades de señales de compuerta, y un TRIAC se puede encender con una señal de 
compuerta ya sea positiva o negativa. En la práctica, las sensibilidades varían de uno a otro cua- 
drante y por lo común los TRIAC funcionan en el cuadrante I* (voltaje y corriente de compuerta 
positivos), o en el cuadrante III (voltaje y corriente de compuerta negativos). 


Tiristores de conducción inversa 


En muchos circuitos de convertidor e inversor se conecta un diodo en antiparalelo a través de 
un SCR para permitir un flujo de corriente inverso debido a la carga inductiva, y para mejorar 
el requerimiento de apagado del circuito de conmutación. El diodo fija el voltaje de bloqueo 
del SCR a 1 02 V en condiciones de estado estable. Sin embargo, en condiciones transitorias 
el voltaje inverso puede llegar a 30 V debido al voltaje inducido en inductancia parásita del 
circuito en el interior del dispositivo. 

Un RCT es un compromiso entre las características del dispositivo y el requerimiento del 
circuito; se puede considerar como un tiristor con un diodo en antiparalelo incorporado como se 
muestra en la figura 9.14. Un RCT también se conoce como un ASCR. El voltaje de bloqueo en 
sentido directo varía de 400 a 2000 V y la capacidad de corriente llega a 500 A. El voltaje 
de bloqueo en sentido inverso es típicamente de 30 a 40 V. Como la relación de la corriente en 
sentido directo a través del tiristor a la corriente en sentido inverso de un diodo es fija para 
un dispositivo dado, sus aplicaciones se limitan a diseños de circuitos específicos. 


Tiristores apagados por compuerta 


Un GTO, al igual que un SCR, se puede encender aplicando una señal positiva. Sin embargo, un 
GTO se puede apagar con una señal de compuerta negativa. Un GTO no es un dispositivo de blo- 
queo y se puede construir con capacidades de corriente y voltaje parecidos a los de un SCR [7-10]. 
Un GTO se enciende aplicando un pulso corto positivo y se apaga con un pulso corto negativo a su 
compuerta. Los GTO tienen las siguientes ventajas sobre los SCR: (1) eliminación de los compo- 
nentes de conmutación en conmutación forzada, que se traduce en una reducción del costo, peso y 
volumen; (2) reducción de ruido acústico y electromagnético por la eliminación de reactores 
de conmutación; (3) apagado más rápido, que permite altas frecuencias de conmutación, y 
(4) eficiencia mejorada de los convertidores [15]. 

En aplicaciones de baja potencia, los GTO tienen las siguientes ventajas sobre los tran- 
sistores bipolares: (1) una capacidad de voltaje de bloqueo más alta; (2) una alta relación de 
corriente controlable pico a corriente promedio; (3) una alta relación de sobrecorriente pico 
a corriente promedio, normalmente de 10:1; (4) una alta ganancia en estado de encendido (co- 
rriente de ánodo y corriente de compuerta), normalmente de 600, y (5) señal de corriente 


G FIGURA 9.14 


K Tiristor de conducción inversa. 
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Tiristor apagado por compuerta (GTO). 


pulsante de corta duración. En condiciones de cambios repentinos de corriente o voltaje, un 
GTO entra en una saturación más profunda debido a la acción regenerativa. Por otra parte, 
un transistor bipolar tiende a salirse de la saturación. 

Al igual que un tiristor, un GTO es un dispositivo de bloqueo de encendido, pero también 
es un dispositivo de bloqueo de apagado. El símbolo del GTO se muestra en la figura 9.15a y 
su corte transversal interno se muestra en la figura 9.15b. Comparado con un tiristor conven- 
cional, tiene una capa n* adicional cerca del ánodo que forma un circuito de apagado entre la 
compuerta y el cátodo en paralelo con la compuerta de encendido. El circuito equivalente de 
la figura 9.15c se parece al de un tiristor que se muestra en la figura 9.4b, excepto por su me- 
canismo de apagado interno. Si se hace pasar una gran corriente pulsante del cátodo a la com- 
puerta para quitar suficientes portadores de carga del cátodo, es decir, del emisor del transistor 
NPN Q,, el transistor PNP Q% se puede extraer de la acción regenerativa. En el momento en 
que el transistor Q; se apaga, el transistor Q2 se queda con una base abierta, y el GTO regresa 
al estado de no conducción. 


Encendido. El GTO tiene una estructura de compuerta altamente interdigital sin 
compuerta regenerativa, como se muestra más adelante en la figura 9.19. En consecuencia, 
se requiere un pulso grande inicial de disparo de compuerta para encenderlo. Un pulso de 
compuerta de encendido típico y sus parámetros importantes se muestran en la figura 9.16a. Los 
valores mínimo y máximo de Jgy se pueden obtener de la hoja de datos del dispositivo. El valor 
de di,/dt se da en las características del dispositivo de la hoja de datos, en función del tiempo de 
encendido. La tasa de subida de la corriente de compuerta di,/dt afecta las pérdidas por encendido 
del dispositivo. La duración del pulso de Igy no debe ser menor que la mitad del tiempo mínimo 
dado en las hojas de datos. Se requiere un periodo más largo si la corriente del ánodo di/dt 
es baja de modo que Jgy se mantiene hasta que se establece un nivel suficiente de la cor- 
riente del ánodo. 


Estado de encendido. Una vez que el GTO se enciende, la corriente en sentido directo de 
la compuerta debe continuar durante todo el periodo de conducción para que el dispositivo 
permanezca en conducción. De lo contrario, el dispositivo no puede permanecer en conducción 
durante el periodo de encendido. La corriente de compuerta en estado de encendido debe ser 
por lo menos 1% del pulso de encendido para que la compuerta no se desbloquee. 
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(b) Corriente típica del ánodo en función del pulso de apagado 


FIGURA 9.16 
Pulsos típicos de encendido y apagado de un GTO. [Ref. 8]. 


Apagado. El desempeño de apagado de un GTO depende en gran parte de las carac- 
terísticas del circuito de apagado de la compuerta. Por tanto, las características del circuito de 
apagado deben coincidir con los requerimientos del dispositivo. El proceso de apagado implica 
la extracción de la carga de la compuerta, el periodo de avalancha de la compuerta, y la reduc- 
ción de la corriente del ánodo. La cantidad de extracción de carga es un parámetro del disposi- 
tivo y su valor no se ve significativamente afectado por las condiciones externas del circuito. 
La corriente pico inicial de apagado y el tiempo de apagado, que son parámetros importantes 
del proceso de apagado, dependen de los componentes externos del sistema. En la figura 9.16b 
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FIGURA 9.17 
Circuito de apagado de un GTO. [Ref. 8]. 


se muestra una corriente de ánodo típica en función del pulso de apagado. La hoja de datos 
del dispositivo da valores típicos para Jgg. El GTO tiene una larga cola de corriente al final del 
apagado y el siguiente encendido debe esperar hasta que la carga residual en el lado del ánodo 
se disipe mediante el proceso de recombinación. 

En la figura 9.17a se muestra un circuito de apagado de un GTO. Como un GTO requiere 
una gran corriente de apagado, normalmente se utiliza un capacitor cargado C para suministrar 
la corriente de apagado requerida en la compuerta. El inductor L limita la di/dt de apagado de la 
corriente de compuerta a través del circuito formado por R1, R2, SW, y L. Se debe seleccionar 
el voltaje de suministro Vgs del circuito del circuito de la compuerta para obtener el valor re- 
querido de Vgo. Los valores de R¡ y R también deben minimizarse. 

Durante el periodo de estado de apagado, que comienza después de que la corriente de cola 
llega a cero, lo ideal es que la compuerta permanezca inversamente polarizada. Esta polarización 
inversa asegura la máxima capacidad de bloqueo. La polarización inversa se puede obtener man- 
teniendo cerrado el SW, durante todo el periodo de estado apagado o utilizando un circuito SW 
y R3 con impedancia más alta, siempre que haya un voltaje negativo mínimo. Este circuito 
SW2 y Rz de impedancia más alta debe disipar la corriente de fuga de la compuerta. 

En caso de una falla de las fuentes auxiliares para el circuito de apagado de la compuerta, 
la compuerta puede permanecer en la condición de polarización inversa y es posible que el 
GTO no pueda bloquear el voltaje. Para garantizar que el voltaje de bloqueo del dispositivo se 
mantenga se debe aplicar una resistencia mínima de compuerta a cátodo (Rx), como se mues- 
tra en la figura 9.17b. El valor de Rgx para un voltaje de línea dado se puede obtener de la 
hoja de datos. 

Un GTO tiene baja ganancia durante el apagado, normalmente de seis, y requiere un 
pulso de corriente negativo relativamente alto para apagarlo. Su voltaje en estado de en- 
cendido es más alto que el de los SCR. El voltaje en estado de encendido de un GTO de 1200 V, 
550 A suele ser de 3.4 V. En la figura 9.18 se muestra un GTO de 200 V, 160 A del tipo 
160PFT, y sus uniones se ilustran en la figura 9.19. 

Los GTO se utilizan principalmente en convertidores de fuente de voltaje en los cuales 
se requiere un diodo en antiparalelo a través de cada GTO, por lo que los GTO normalmente no 
requieren voltaje inverso. A tales GTO se les conoce como GTO asimétricos. Esto se logra con 
la llamada capa intermedia, una capa n* excesivamente dopada al final de la capa n. Los GTO 
asimétricos tienen una baja caída de voltaje y capacidades más altas de voltaje y corriente. 

La corriente controlable pico en estado de encendido Irgo es el valor pico de la co- 
rriente en estado de encendido que puede ser apagada por el control de compuerta. El voltaje 
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FIGURA 9.18 


Un GTO de 200 V, 160 A (Imagen cortesía de Vishay 
Intertechnology, Inc.). 


en estado de apagado se vuelve a aplicar inmediatamente después del apagado y la dv/dt 
reaplicada está limitada sólo por la capacitancia amortiguadora. Una vez que el GTO se 
apaga, la corriente de carga Iz, la cual se desvía y carga el capacitor amortiguador, deter- 
mina la dv/dt reaplicada. 


do _ te 
dt C, 


donde C; es la capacitancia amortiguadora. 


GTOs de carburo de silicio. Los GTO 4H-SIC son dispositivos de conmutación rápida 
con un tiempo de apagado menor que 1 us [54-58]. Estos dispositivos tienen un alto voltaje de 
bloqueo, una alta corriente total y un bajo tiempo de conmutación, baja caída de voltaje en 
estado de encendido, y una alta densidad de corriente. Las características que permiten que los 
dispositivos se puedan encender y apagar son los parámetros más importantes que caracterizan 
el desempeño de los GTO. Los GTO 4H-SiC tienen una baja caída de voltaje en estado de 


FIGURA 9.19 


Uniones del GTO de 160 A de la figura 9.18. (Imagen cortesía 
de Vishay Intertechnology, Inc.). 
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FIGURA 9.20 


Sección transversal esquemática del tiristor GTO de SiC [59]. 


encendido y una alta densidad de corriente conmutable que supera la marca [59,61]. La figura 
9.20a muestra la sección transversal de un GTO de SiC, el cual tiene un ánodo y dos conexiones 
de compuerta en paralelo para un mejor control de la compuerta. Tiene dos extensiones de 
terminación de unión tipo n (JTE). La figura 9.20b muestra la estructura con una compuerta y 
dos conexiones de ánodo para bajas resistencias en estado de encendido. Ambas estructuras 


tienen compuertas tipo n. La figura 9.20c muestra las tres uniones pn de los GTO. 


9.6.8 Tiristores controlados por FET 


Un dispositivo FET-CTH [40] combina un MOSFET y un tiristor en paralelo, como se muestra 
en la figura 9.21. Si se aplica suficiente voltaje a la compuerta del MOSFET, por lo general 3 V, 
se genera internamente una corriente de disparo para el tiristor. Tiene alta velocidad de con- 


mutación, alta di/dt y alta dv/dt. 


o Ánodo 


FIGURA 9.21 
Tiristor controlado por FET. o Cátodo 
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Este dispositivo se puede encender como los tiristores convencionales, pero no se puede 
apagar con el control de compuerta. Hallaría aplicaciones donde se tiene que usar activación 
Óptica para proporcionar aislamiento eléctrico entre la señal de entrada o de control y el dispo- 
sitivo de conmutación del convertidor de potencia. 


MTOs 


El MTO fue desarrollado por Silicon Power Company (SPCO) [16]. Es una combinación de un 
GTO y un MOSFET, que juntos superan las limitaciones de capacidad de apagado del GTO. 
La desventaja principal de los GTO es que requieren un circuito de excitación de alta corriente 
pulsante para la compuerta de baja impedancia. El circuito de la compuerta debe proporcio- 
nar la corriente de apagado de la compuerta cuya amplitud pico típica es 35% de la corriente 
que se va a controlar. El MTO proporciona la misma funcionalidad que el GTO pero utiliza 
un control de compuerta que debe suministrar sólo el voltaje de nivel de señal necesario para 
encender y apagar los transistores MOS. La figura 9.22 muestra el símbolo, la estructura y el 
circuito equivalente del MTO. Su estructura se parece a la de un GTO y conserva las ventajas 
de éste de alto voltaje (hasta 10 kV) y alta corriente (hasta 4000 A). Los MTO se pueden usar 
en aplicaciones de alta potencia que van de 1 a 20 MVA [17-20]. 


Encendido. Al igual que un GTO, el MTO se enciende aplicando un pulso de corriente 
a la compuerta para encenderla. El pulso de encendido enciende el transistor NPN Q4, el cual a su 
vez enciende el transistor PNP Q, y mantiene bloqueado el MTO. 


Apagado. Para apagar el MTO, se aplica un pulso de voltaje a la compuerta del 
MOSFET. El encendido de los MOSFET pone en cortocircuito al emisor y a la base del transis- 
tor NPN Q4, lo que detiene el proceso de retención. En contraste, un GTO se apaga extrayendo 
suficiente corriente de la base del emisor del transistor NPN con un gran pulso negativo para 
detener la acción de retención regenerativa. En consecuencia, el MTO se apaga mucho más 
rápido que el GTO y las pérdidas asociadas con el tiempo de almacenamiento casi se eliminan. 
Inclusive, el MTO tiene una dv/dt más alta y requiere componentes amortiguadores mucho más 
pequeños. Como un GTO, el MTO tiene una larga cola de corriente al final del apagado y el 
siguiente encendido debe esperar hasta que se disipe la carga residual en el ánodo gracias 
al proceso de recombinación. 
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del MTO 
FIGURA 9.22 


Tiristor apagado por MOS (MTO). 
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9.6.10 ETOs 


El ETO es un dispositivo híbrido de MOS y GTO [21,22] que combina las ventajas del GTO y 
el MOSFET. El ETO fue inventado en el Virginia Power Electronics Center en colaboración 
con SPCO [17]. El símbolo del ETO, su circuito equivalente y la estructura pn se muestran en la 
figura 9.23. El ETO tiene dos compuertas: una normal para encenderlo y una con un MOSFET 
en serie para apagarlo. Se han probado ETOs con capacidad de corriente hasta de 4 kA y capa- 
cidad de voltaje hasta de 6 kV [23]. 


Encendido. Un ETO se enciende aplicando voltajes positivos a las compuertas 1 y 2. Un 
voltaje positivo a la compuerta 2 enciende el MOSFET cátodo Qç y apaga el MOSFET com- 
puerta Qg. Una inyección de corriente en la compuerta del GTO (a través de la compuerta 1) 
enciende el ETO debido a la existencia del GTO. 


Apagado. Cuando se aplica una señal de apagado de voltaje negativo al MOSFET 
cátodo O y, se apaga y transfiere toda la corriente del cátodo (emisor n del transistor npn del 
GTO) a la base vía el MOSFET compuerta Qg. Esto detiene el proceso de retención regenera- 
tiva y el resultado es un rápido apagado. 

Es importante señalar que tanto el MOSFET cátodo O g como el MOSFET compuerta 
Qg no están sometidos a esfuerzo de alto voltaje, independientemente de cuán alto sea el vol- 
taje en el ETO. Esto se debe a que la estructura interna de la compuerta-cátodo de los GTO es 
una unión PN. La desventaja del MOSFET en serie es que debe conducir la corriente principal 
del GTO y eso aumenta la caída total de voltaje en aproximadamente 0.3 a 0.5 V y las pérdidas 
correspondientes. Al igual que un GTO, el ETO tiene una larga cola de corriente de apagado 
al final del apagado y el siguiente encendido debe esperar hasta que se disipe la carga residual 
en el lado del ánodo por el proceso de recombinación. 


ETOs de carburo de silicio. El concepto del ETO de Si también es aplicable a la tec- 
nología del tiristor de SiC. Al integrar el GTO de SiC de alto voltaje con los MOSFET de po- 
tencia de silicio maduro, se espera que el ETO de SiC no sólo simplifique la interfaz del usuario 
sino que también mejore la velocidad de conmutación y el desempeño dinámico del dispositivo. 
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FIGURA 9.23 
Tiristor apagado por el emisor (ETO). [Ref. 22, Y. Li]. 
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Un tiristor de SiC controlado por MOS, también conocido como tiristor de SiC apagado por 
emisor, ha demostrado ser la tecnología promisoria para aplicaciones futuras de conmutación a 
alto voltaje y alta frecuencia. 

El primer prototipo de ETO tipo p de SiC de 4.5 kV del mundo basado en apagado por com- 
puerta tipo p de SiC de 0.36 cm”, muestra una caída de voltaje en sentido directo de 4.6 V 
con una densidad de corriente de 25 A/cm? y pérdida de energía de apagado de 9.88 mJ 
[61]. El dispositivo podría funcionar a una frecuencia de 4 kHz con un sistema de manejo 
térmico convencional. Esta capacidad de frecuencia es casi cuatro veces más alta que la de 
dispositivos de potencia de silicio de 4.5 kV. Un ETO tipo n de SiC de alto voltaje (10 kV) 
tiene un desempeño mucho mejor que el del ETO tipo p debido a la pequeña ganancia de 
corriente del transistor bipolar en el GTO tipo n de SiC [62]. La figura 9.24a muestra el cir- 
cuito equivalente simplificado [62] de un ETO de SiC, y su símbolo se muestra en la figura 9.24b. 
Un NMOS y un PMOS están conectados en cascada con un transistor NPN. 


IGCTs 


El IGCT integra un tiristor conmutado por compuerta (GCT) con un circuito impreso de 
múltiples capas de control de compuerta [24,25]. El CGT es un GTO de conmutación per- 
manente con un pulso de corriente de compuerta muy grande y muy rápido, tan grade como 
la corriente nominal total, que transfiere toda la corriente del cátodo a la compuerta en 
aproximadamente 1 ws para garantizar un apagado rápido. 

La estructura interna y el circuito equivalente de un CGT se parecen a los de un GTO que 
se muestra en la figura 9.14b. La sección transversal de un IGCT se muestra en la figura 9.25. 
Un IGCT también puede tener un diodo inverso integrado, como se muestra por la unión 
n*n” p en el lado derecho de la figura 9.25. Al igual que un GTO, un MTO y un ETO, la capa 
intermedia n nivela el esfuerzo de voltaje a través de la capa n”, reduce el espesor de la capa n” 
reduce las pérdidas por conducción en estado de encendido, y hace que el dispositivo sea asimé- 
trico. La capa p del ánodo se hace delgada y ligeramente dopada para permitir una eliminación 
más rápida de las cargas de lado del ánodo durante el apagado. 


Encendido. Como un GTO, el IGCT se enciende al aplicar la corriente de encendido a 
su compuerta. 
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FIGURA 9.25 


Sección transversal de un IGCT con diodo inverso. 


Apagado. El IGCT se apaga con un circuito impreso de múltiples capas de control 
de compuerta que puede suministrar un pulso de apagado de subida rápida, por ejemplo, 
una corriente de compuerta de 4 kA/ps con un voltaje de compuerta a cátodo de sólo 20 V. 
Con esta tasa de corriente de compuerta, el transistor NPN del lado del cátodo se apaga por 
completo en aproximadamente 1 ys y el transistor PNP del lado del ánodo se queda con 
una base abierta y se apaga casi de inmediato. Debido a un pulso de muy corta duración, la 
energía de control de compuerta se reduce en gran parte y el consumo de energía de control 
de compuerta se minimiza. El requerimiento de potencia de control de compuerta se reduce 
por un factor de cinco en comparación con el del GTO. Para aplicar una alta corriente de 
subida rápida, el IGCT incorpora un esfuerzo especial para reducir lo más posible la in- 
ductancia del circuito de la compuerta. Esta característica también es necesaria para los 
circuitos de control de compuerta del MTO y el ETO. 


MCTs 


Un MCT combina las caracteristicas de un tiristor regenerativo de cuatro capas y una es- 
tructura de compuerta MOS. Como el IGCT, que combina las ventajas de las estructuras de 
union bipolar y de efecto de campo, un MCT es una mejora con respecto a un tiristor con un 
par de MOSFET para encendido y apagado. Aunque hay varios dispositivos en la familia 
del MCT con distintas combinaciones de estructuras de canal y compuerta [26], el MCT 
de canal p se menciona mucho en las publicaciones [27,28]. En la figura 9.26a se muestra 
un esquema de una celda p de MCT. El circuito equivalente se muestra en la figura 9.26b 
y el símbolo en la figura 9.26c [29-36]. La estructura NPNP se puede representar con un 
transistor NPN Q; y un transistor PNP O). La estructura de compuerta MOS se puede repre- 
sentar con un MOSFET M; de canal p y un MOSFET M, de canal n. 

Por la estructura NPNP en vez de la estructura PNPN de un SCR normal, el ánodo sirve 
como terminal de referencia con respecto a la cual se aplican todas las señales. Supongamos 
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FIGURA 9.26 


Esquema y circuito equivalente de un MCT de canal p. 
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que el MCT se encuentra en su estado de bloqueo en sentido directo y que se aplica un voltaje 
negativo Vga. Se forma un canal p (o una capa de inversión) en el material p dopado, que hace 
que los huecos fluyan lateralmente del emisor p E> de Q> (fuente Sı del MOSFET M; de canal p) 
a través del canal p a la base p B4 de Q4 (drenaje Dı del MOSFET M; de canal p). Este flujo de 
huecos es la corriente de base del transistor NPN Q4. Entonces el emisor n* E; de Q4 inyecta 
electrones que se reúnen en la base n Ba (y el colector n C1), lo que hace que el emisor p E) in- 
yecte huecos en la base n Bz de modo que el transistor PNP O), se enciende y bloquea el MCT. 
En suma, una compuerta negativa Vg, enciende el MOSFET M; de canal p, y de este modo 
proporciona la corriente de base para el transistor Q2. 

Supongamos que el MCT se encuentra en su estado de conducción, y se aplica un vol- 
taje positivo Vga. Se forma un canal n en el material p dopado, y hace que los electrones 
fluyan lateralmente de la base n By de Q, (fuente S2 del MOSFET M, de canal n) a través del 
canal n al emisor n* E, de Q, (drenaje D del MOSFET M, de canal n*). Este flujo de 
electrones desvía la corriente de la base del transistor PNP O» de tal modo que su unión 
base-emisor se apaga, y no hay huecos disponibles para ser recolectados por la base p Bı de 
Qı (y por el colector p Cz de Q2). La eliminación de esta corriente de huecos en la base 
p Bı apaga el transistor NPN Q, y el MCT regresa a su estado de bloqueo. En suma, un 
pulso de compuerta positivo Vg, desvía la corriente que controla la base de Q4, y por consi- 
guiente el MCT se apaga. 

Cada MCT se fabrica con una gran cantidad de celdas (-100,000), cada una de las cua- 
les contiene un transistor NPN de base ancha y un transistor PNP de base angosta. Aunque 
cada transistor PNP de una celda viene con un MOSFET de canal N a través de su emisor 
y base, sólo un pequeño porcentaje (~4%) de los transistores PNP disponen de MOSFETs 
de canal p a través de su emisor y colector. El pequeño porcentaje de celdas PMOS en un 
MCT proporciona sólo la corriente suficiente para encenderlo y la gran cantidad de celdas NMOS 
proporciona una abundante corriente para apagarlo. 

Como la compuerta del MCT de canal p se prefiere con respecto al ánodo, y no al cátodo, 
en ocasiones se conoce como MCT complementario (C-MCT). Para un MCT de canal n es un 
dispositivo PNPN representado por un transistor PNP Q; y un transistor NPN Q3. La com- 
puerta del MCT de canal n se considera con respecto al cátodo. 


Encendido. Cuando un MCT de canal p se encuentra en el estado de bloqueo en sen- 
tido directo, se puede encender aplicando un pulso negativo a su compuerta con respecto al 
ánodo. Cuando un MCT de canal n se encuentra en el estado de bloqueo en sentido directo, se 
puede encender aplicando un pulso positivo a su compuerta con respecto al cátodo. Un MCT 
permanece encendido hasta que se invierte la corriente a través de él o se aplica un pulso de 
apagado a su compuerta. 


Apagado. Cuando un MCT de canal p está encendido, se puede apagar aplicando 
un pulso positivo a su compuerta con respecto al ánodo. Cuando un MCT de canal n está 
encendido, se puede apagar aplicando un pulso negativo a su compuerta con respecto 
al cátodo. 

El MCT se puede manejar como dispositivo controlado por compuerta si su corriente es 
menor que la corriente pico controlable. Si se intenta apagar el MCT con corrientes más altas que 
su corriente controlable pico nominal se puede destruir el dispositivo. Para valores más altos de 
corriente, el MCT se tiene que apagar como un SCR estándar. Los anchos de pulso de compuerta 
no son críticos con corrientes pequeñas a través del dispositivo. Para corrientes más grandes el 
ancho del pulso de apagado debe ser mayor, no obstante, la compuerta absorbe una corriente pico 
durante el apagado. En muchas aplicaciones, que incluyen inversores y convertidores, se requiere 
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un pulso de compuerta continuo durante todo el periodo de encendido o apagado para evitar la 
ambigtiedad en el estado. 

Un MCT tiene (1) una baja caída de voltaje en sentido directo durante la conducción; 
(2) un rápido tiempo de encendido, normalmente de 0.4 ys, y un rápido tiempo de apagado, nor- 
malmente de 1.25 us para un MCT de 500 V, 300 A; (3) bajas pérdidas por conmutación; (4) una 
baja capacidad de bloqueo de voltaje en sentido inverso, y (5) una alta impedancia de en- 
trada a la compuerta, lo que simplifica en gran medida los circuitos de excitación o control. Puede 
funcionar bien en paralelo para conmutar corrientes altas con sólo una modesta reducción de la 
capacidad de corriente por dispositivo. No es fácil de controlar o excitar con un transformador de 
pulsos si se requiere polarización continua para evitar ambigtiedades de estado. 

La estructura MOS se esparce por toda la superficie del dispositivo y el resultado es 
un rápido encendido y apagado con bajas pérdidas por conmutación. La potencia o energía 
requerida para el encendido y apagado es muy pequeña, y el tiempo de retardo debido al 
almacenamiento de carga también es muy pequeño. Como dispositivo tiristor de retención, 
tiene una baja caída de voltaje en estado de encendido. Por consiguiente, el MCT tiene el 
potencial para ser el tiristor de apagado casi ideal con bajas pérdidas en estado de encen- 
dido y por conmutación, y una rápida conmutación para aplicaciones en convertidores de 
alta potencia. 


SITHs 


El SITH, también conocido como diodo controlado por campo (FCD), fue presentado por 
primera vez por Teszner en la década de 1960 [41]. Un SITH es un dispositivo de portadores 
minoritarios; por consiguiente, tiene una baja resistencia o caída de voltaje en estado de encen- 
dido y se fabrica con mayores capacidades de voltaje y corriente. Tiene altas velocidades de 
conmutación y altas capacidades de dv/dt y di/dt. El tiempo de conmutación es de 1 a 6 ps. La 
capacidad de voltaje [42-46] puede llegar hasta 2500 V, y la capacidad de corriente se limita a 
500 A. Este dispositivo es extremadamente sensible a los procesos, y pequeñas perturbaciones 
en el proceso de fabricación producirían cambios importantes en sus características. Con el ad- 
venimiento de la tecnología de SiC, se ha fabricado un SITH 4H-SiC con un voltaje de bloqueo 
en sentido directo de 300 V [47]. La sección transversal de la estructura de una media celda 
de un SITH se muestra en la figura 9.27a, su circuito equivalente se muestra en la figura 9.27b, 
y su símbolo en la figura 9.27c. 


Encendido. Normalmente un SITH se enciende con la aplicación de un voltaje de com- 
puerta positivo con respecto al cátodo. El SITH se enciende con rapidez, y proporciona la cor- 
riente de compuerta y excitación de voltaje suficientes. Al principio, el diodo PiN de compuerta 
a cátodo se enciende e inyecta electrones desde la región del cátodo N* hasta la región de la base 
entre la compuerta P* y el cátodo N*, y al canal, con lo que se modula la resistividad de éste. El 
voltaje de compuerta positivo reduce la barrera de potencial en el canal, que gradualmente 
se vuelve conductiva. Cuando los electrones llegan a la unión J4, el ánodo p* comienza a inyectar 
huecos en la base y proporciona la corriente de base del transistor Q2. A medida que la corriente 
de la base se incrementa, O, se satura y con el tiempo la unión J se polariza en sentido directo. 
Entonces, el dispositivo se enciende por completo. 

La compuerta p* y la región del canal se pueden modelar como un transistor de unión de 
efecto de campo (JFET) que funciona en el modo bipolar. Fluyen electrones del cátodo a la re- 
gión de la base bajo la compuerta p* a través del canal, y proporcionan la corriente de base del 
transistor p*n-p*. Debido al alto nivel de dopante de la compuerta p*, no fluyen electrones hacia 
ella. Una parte de la corriente de huecos fluye a través de la compuerta p* y el canal directamente 
hacia el cátodo. La corriente de huecos restante fluye a través de la compuerta p* hacia el canal 
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FIGURA 9.27 


Sección transversal y circuito equivalente de un SITH. [Ref. 49, J. Wang]. 


como la corriente de compuerta del JFET en modo bipolar (BMFET). La corta distancia entre 
el cátodo y la compuerta da como resultado una gran y uniforme concentración de portadores en 
esta región, de ahí que la caída de voltaje sea insignificante. 


Apagado. Por lo común, un SITH se apaga con la aplicación a la compuerta de un 
voltaje negativo con respecto al cátodo. Si se aplica un voltaje suficientemente negativo a 
la compuerta, se forma una capa de agotamiento en torno a la compuerta p*. La capa de 
agotamiento en Jz se extiende gradualmente hacia el canal. Se crea una barrera de poten- 
cial en el canal, que hace que el canal se estreche y elimina el exceso de portadores que hay 
en él. Si el voltaje de compuerta es lo bastante grande, la capa de agotamiento de regiones 
adyacentes a la compuerta se fusiona en el canal y acaba por detener el flujo de la corriente 
de electrones en el canal. Con el tiempo, la capa de agotamiento interrumpe por completo el 
canal. A pesar de que no hay corriente de electrones, la corriente de huecos continúa fluy- 
endo debido a que los portadores excedentes que hay en la base decaen con lentitud. La 
interrupción de la corriente en el canal también detiene la inyección de electrones y huecos 
en la región entre la compuerta y el cátodo; entonces el diodo PiN parásito en esta región 
se apaga. Por consiguiente, el voltaje negativo en la compuerta establece una barrera de 
potencial en el canal que impide el transporte de electrones del cátodo al ánodo. El SITH es 
capaz de soportar un alto voltaje en el ánodo con una pequeña corriente de fuga y de cerrar 
por completo el canal. 


Comparaciones de tiristores 


La tabla 9.1 muestra las comparaciones de diferentes tiristores en función de su control com- 
puerta, ventajas y limitaciones. 


TABLA 9.1 


Comparaciones de diferentes tiristores 


Frecuencia Caída de vol- Capacidad Capacidad 
Tipo de Control de Característica de taje en estado máxima de maxima de 
interruptor compuerta de control conmutación de encendido voltaje corriente Ventajas Limitaciones 
SCRs controla- Corriente Encendido con Baja 60 Hz Baja 1.5 kV, 1kA, Encendido simple Baja velocidad de 
dos por fase para una señal pulsante 0.1 MVA 0.1MVA Dispositivo de conmutación 
encendido Apagado por con- retención Muy adecuado para 
Sin control mutación natural La ganancia de encen- aplicaciones de con- 
de apagado dido es muy alta mutación por línea 
Dispositivo de bajo entre 50 y 60 Hz 
costo, alto voltaje y No se puede apa- 
alta corriente gar con control de 
compuerta 
Tiristores Dos Encendido con Baja 60 Hz Baja 6.5kV @ 3kA @ Iguales que las de los Similares a las de los 
bidireccionales compuertas una señal pulsante 1.8 kA, 1.8 kV, SCRs controlados por SCRs controlados 
Corriente Apagado con con- 0.1 MVA 0.1 MVA fase, excepto que tiene por fase 
para mutación natural dos compuertas y la 
encendido corriente puede fluir 
Sin control en ambas direcciones 
de apagado Combina dos SCRs 
espalda con espalda en 
un dispositivo 
Tiristores acti- Señal lumi- Encendido con Baja 60 Hz Baja Iguales que las de los Similares a las de los 
vados por luz nosa para una señal pulsante SCRs controlados por SCRs controlados 
(LASCRs) encendido Apagado con con- fase, excepto que la por fase 
Sin control de mutación natural compuerta está aislada 
apagado y se puede operar a 
control remoto 
Nota: las capacidades de voltaje y corriente están sujetas a cambios a medida que la tecnología de los semiconductores de potencia avance. 
(continúa) 
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Característica 
de control 


Frecuencia 
de 
conmutación 


Caída de vol- 
taje en estado 
de encendido 


Capacidad 
máxima de 
voltaje 


Capacidad 
máxima de 
corriente 


Ventajas 


Limitaciones 


TABLA 9.1 (Continuación) 
Tipo de Control de 
interruptor compuerta 
TRIAC Corriente 
para 
encendido 
Sin control de 
apagado 
Tiristores de Corriente 
apagado rápido para 
encendido 
Sin control de 
apagado 
GTOs Corriente 


tanto para en- 
cendido como 
para apagado 


Encendido con 

la aplicación de 
una señal pulsante 
en la compuerta 
para que fluya co- 
rriente en ambas 
direcciones 
Apagado con con- 
mutación natural 


Encendido con 
una señal pulsante 
Apagado con con- 
mutación natural 


Encendido con 
una señal pulsante 
positiva 

Apagado con un 
pulso negativo 


Baja 60 Hz 


Intermedia 
5 kHz 


Intermedia 
5 kHz 


Baja 


Baja 


Baja 


Iguales a las de los 
SCRs controlados por 
fase, excepto que la 
corriente puede fluir 
en ambas direcciones 
Tiene una compuerta 
para encendido en 
ambas direcciones 
Como dos SCRs co- 
nectados espalda con 
espalda 


Iguales que las de los 
SCRs controlados por 
fase, excepto que el 
apagado es mas rapido 
Muy adecuados para 
convertidores de con- 
mutación forzada en 
aplicaciones de me- 
diana a alta potencia 


Similares a las de los 
tiristores de apagado 
rápido, excepto que 
se pueden apagar con 
una señal negativa en 
la compuerta 


Similares a las de 

los SCRs controlados 
por fase, excepto 
para aplicaciones de 
baja potencia 


Similares a las de los 
SCRs controlados 
por fase 


La ganancia en el 
proceso de apagado 
en baja, entre 5 y 8 y 
requiere una gran co- 
rriente de compuerta 
para interrumpir una 
gran corriente en es- 
tado de encendido 
Hay una larga cola de 
corriente durante el 
apagado 

Aunque es un dispo- 
sitivo de retención, 
requiere una corriente 
mínima en la com- 
puerta para mantener 
la corriente en estado 
de encendido 
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TABLA 9.1 (Continuación) 
Frecuencia Caída de vol- Capacidad 
Tipo de Control de Característica de taje en estado máxima de 
interruptor compuerta de control conmutación de encendido voltaje Ventajas Limitaciones 
MTOs Dos compuer- Encendido con un Intermedia Baja 10kve Similares a las de los Similares a las de 
tas: control pulso positivo de 5 kHz 20MVA, GTO, excepto que se los GTO, tienen 
tanto de en- corriente en la com- 45kV O pueden encender con una larga cola de 
cendido como puerta de encendido 500 A la compuerta normal corriente durante el 
de apagado Apagado con un vol- y apagar con la com- apagado 
Pulso de co- taje positivo aplicado puerta MOSFET 
rriente para en la compuerta Debido a la compuerta 
encendido, MOS que desblo- MOS, requiere una 
señal de quea el dispositivo muy baja corriente de 
voltaje para apagado y el tiempo 
apagado de apagado es corto 
ETOs Dos com- Encendidos con un Intermedia Intermedia Debido a MOS en serie, Similares a los GTOs, 
puertas: pulso positivo de 5 kHz la transferencia de co- tiene una larga cola 
control tanto corriente aplicado rriente hacia la región de corriente durante 
de encendido a la compuerta de del cátodo es rápida y el apagado 
como de encendido y un el apagado también es El MOSFET en serie 
apagado pulso positivo de rápido tiene que conducir la 
voltaje aplicado a la El MOSFET en serie corriente principal del 
compuerta MOS de tiene que conducir la ánodo e incrementa 
apagado corriente principal del la caída de voltaje en 
Apagados con un ánodo estado de encendido 
pulso de voltaje ne- en aproximadamente 
gativo aplicado a la 0.3 a 0.5 V y también 
compuerta MOS de las pérdidas por 
apagado conducción 
IGCTs Dos com- Encendido con un Intermedia Baja 5kV @ Como un GTO de con- Similares a las de 
puertas: pulso positivo de 5 kHz 400 A mutación permanente otros dispositivos 
control tanto corriente aplicado Apagado muy rápido GTO, la inductancia 


de encendido 
como de 
apagado 


a la compuerta de 
encendido 

Apagado aplicando 
una corriente nega- 
tiva de subida rápida 
con un circuito de 
múltiples capas exci- 
tador de compuerta 


debido a una alta co- 
rriente de apagado de 
subida rápida en la 
compuerta 

Bajo requerimiento de 
potencia de compuerta 
de apagado. Puede 
tener un diodo en anti- 
paralelo incorporado 


del control de com- 
puerta y del lazo de 
cátodo debe tener un 
valor muy bajo 


(continuación) 
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TABLA 9.1 (Continuación) 

Frecuencia Caída de vol- Capacidad (Capacidad 

Tipo de Control de Característica de taje en estado máxima de máxima de 

interruptor compuerta de control conmutación de encendido voltaje corriente Ventajas Limitaciones 

MCTs Dos com- MCT de canal p Intermedia Intermedia Integra las ventajas de Tiene el potencial 
puertas; encendido con un 5 kHz los GTO y de la com- para ser el tiristor de 
control tanto voltaje negativo puerta MOSFET en apagado casi ideal 
de encendido con respecto al un solo dispositivo con bajas pérdidas 
como de ánodo y apagado La potencia/energía por conmutación y 
apagado con un voltaje requerida para el estado de encendido, 

positivo encendido y apagado y una muy rápida 
es muy pequeña, y velocidad de conmu- 
el tiempo de retardo tación para aplicacio- 
debido al tiempo de nes en convertidores 
almacenamiento de de alta potencia 
carga también es muy 
pequeño; como dispo- 
sitivo tiristor de reten- 
ción, tiene una baja 
caída de voltaje en 
estado de encendido. 

SITHs Una com- Encendido con Alta 100kHz Baja 2500 V @ Dispositivo de porta- Dispositivo con- 
puerta; con- voltaje positivo 1.5 V @ 300 A, dores minoritarios trolado por campo, 
trol tanto de de excitación 2.6 V @ 900 A Baja resistencia o requiere un voltaje 
encendido de compuerta y caída de voltaje en es- continuo en la 
como de apagado con un tado de encendido compuerta 
apagado voltaje negativo de Tiene una rápida velo- Es extremadamente 


compuerta 


cidad de conmutación 
y altas capacidades de 
dvldt y dildt 


sensible a los pro- 
cesos y pequeñas 
perturbaciones en 

el proceso de manu- 
factura producirían 
cambios importantes 
en las características 
del dispositivo. 
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Ejemplo 9.2 Como determinar la corriente promedio en estado de encendido de un tiristor 


9.7 


Un tiristor conduce la corriente que se muestra en la figura 9.28 y el pulso de corriente se repite a una 
frecuencia de fs = 50 Hz. Determine la corriente promedio Ip en estado de encendido. 


Solución 
I, = Iry = 1000 A, T = 1/f, = 1/50 = 20 ms y ty = h = 5 ps. La corriente promedio en estado de encen- 


dido es 


I 0.5 X 5 X 1000 + (20,000 — 2 x 5) x 1000 + 0.5 x 5 x 1000] 


T = 50,000! 
= 999.5 A 


< 20 ms >| 


FIGURA 9.28 


Forma de onda de corriente en un tiristor. 


on idénticas. La figura 9.29 muestra las carac- 
teristicas en estado de apagado de dos tiristores. Con la misma corriente en estado de apagado, sus 


voltajes en estado de apagado difieren. 


Encendido 


Tz 


Ti 
-=-= = Apagado 
v 


FIGURA 9.29 


Características de dos tiristores en estado apagado. 
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| vw 


paralelo con 7; y las corrientes a través de 


los demás resistores son iguales de modo que h = h = J, la difusión de la corriente en estado 
de apagado es 


Apagado 


FIGURA 9.31 


Corrientes de fuga en sentido directo con voltaje 
compartido por igual. Gay 


v 
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FIGURA 9.32 


Tiempo de recuperación inversa 
y voltaje compartido. 


V p¡ es máximo cuyo A/p es máxima. Para Ip; = 0 y Alp = Ippo, la ecuación (9.8) da el voltaje de 
estado permanente en el peor de los casos a través de Tj, 


V, + (ns = 1) Rlp> 
Vos(maxy= (9.9) 


Ns 


Durante el apagado, las diferencias en la carga almacenada provocan diferencias en el 
voltaje inverso compartido, como se muestra en la figura 9.32. El tiristor con la carga minima 
recuperada (o tiempo de recuperación inversa) enfrenta el voltaje transitorio más alto. Las 
capacitancias en la unión que controlan las distribuciones del voltaje transitorio no son adecua- 
das y se suele requerir la conexión de un capacitor C; en paralelo con cada transistor como se 
muestra en la figura 9.30. R4 limita la corriente de descarga. Por lo general se utiliza la misma 
red RC para compartir el voltaje transitorio y para protección contra dv/dt. 

El voltaje transitorio a través de T; se puede determinar aplicando la relación de diferen- 
cia de voltaje. 


07-01 _ AQ 


AV = RAD = = 10 
pS a (9.10) 


donde Q; es la carga almacenada de T; y O» es la carga de los demás tiristores de modo que 
Q2 = Q3 = 0, y Qi < Q>. Sustituyendo la ecuación (9.10) en la ecuación (9.8) produce 


Vo = 


1 y, eD =| (9.11) 


Cı 


El voltaje transitorio compartido en el peor de los casos que ocurre cuando Q4 = 0 y AQ» es 


(ns = 1) 2] (9.12) 


Vorimax) = | V, + C, 


1 
Ns 
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Un factor de reducción de capacidad (DRF) que normalmente se utiliza para incrementar la 
confiabilidad de la cadena se define como 


V, 
DRF =1 - 9.13 
Ns V DS(máx) ( ) 


Ejemplo 9.3 Cómo determinar el voltaje compartido de los tiristores conectados en serie 


Se utilizan diez tiristores en una cadena para soportar un voltaje de cd V; = 15 kV. La corriente de fuga 
máxima y las diferencias de carga de recuperación de los tiristores son 10 mA y 150 uC, respectivamente. 
Cada tiristor tiene una resistencia que comparte voltaje de R = 56 KQ y una capacitancia de C; = 0.5 pF. 
Determine (a) el voltaje máximo compartido en estado permanente Vpsimax); (b) el factor de reducción 
de capacidad de voltaje en estado estable; (c) el voltaje transitorio máximo compartido Vp(máx) y (d) el 
factor de reducción de capacidad del voltaje transitorio. 


Solución 
ns = 10, Vs = 15 kV, Alp = Ip2 = 10 mA y AQ = Q2 = 159 uC. 
a. De acuerdo con la ecuación (9.9) el voltaje máximo compartido en estado permanente es 
15,000 + (10 -1) x 56 x 10° x 10 x 107? 


Vos(máx) = 10 = 2004 V 


b. De acuerdo con la ecuación (9.13), el factor de reducción de capacidad en estado estable es 


15,000 
DRF = 1 = 25.15% 
10 x 2004 


ce De acuerdo con la ecuación (9.12), el voltaje transitorio máximo compartido es 


15,000 + (10 - 1) x 150 x 107%/(0.5 x 1076) 
Vonmax) = 7 =1770V 


d. De acuerdo con la ecuación (9.13) el factor de reducción de capacidad transitorio es 


DRF =1 15,000 _ 152504 
10 x 1770 Ae 


Nota: cada resistor sufrirá una pérdida de potencia de 71.75 W, lo que sólo es aceptable 
para aplicaciones de alta potencia. 
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(a) Corriente estática compartida (b) Corriente dinámica compartida 
FIGURA 9.33 


Corriente compartida de los tiristores. 


Se puede conectar una pequeña resistencia, como se muestra en la figura 9.33a, en serie 
con cada tiristor para hacer que la corriente se comparta por igual, pero puede haber una pér- 
dida considerable de potencia en las resistencias en serie. Un método común para compartir 
la corriente en las resistencias en serie. Un método común para que los tiristores compartan la 
corriente es utilizar inductores magnéticamente acoplados, como se muestra en la figura 9.33b. 
Si la corriente a través del tiristor 7; aumenta, se puede inducir un voltaje de polaridad opuesta 
en los devanados del tiristor T2 y se puede reducir la impedancia a través de la trayectoria de T3, 
con lo cual se incrementa el flujo de corriente a través de 7). 


PROTECCIÓN CONTRA di/dt 


Un tiristor requiere un tiempo mínimo para propagar de manera uniforme la conducción 
de corriente por todas las uniones. Si la tasa de subida de la corriente del ánodo es muy rápida 
en comparación con la velocidad de propagación de un proceso de encendido, se puede dar un 
“punto caliente” localizado por la alta densidad de la corriente y el dispositivo puede fallar a 
consecuencia de la temperatura excesiva. 

Los dispositivos prácticos deben protegerse contra di/dt alta. Por ejemplo, consideremos 
el circuito de la figura 9.34. En operación de estado estable, D,, conduce cuando el tiristor Tı 
está apagado. Si T se dispara cuando D,, aún está conduciendo, di/dt puede ser muy alta y está 
limitada sólo por la inductancia parásita del circuito. 

En la práctica, la di/dt se limita al agregar un inductor L, en serie, como se muestra en la 
figura 9.34. La di/dt en sentido directo es 

di aV 


ey Ges 9.14 
an” Ue os 


donde L, es la inductancia en serie e incluye cualquier inductancia parásita. 


į Ty I 
SARA > va = 


sm 
V, Din | Carga 


+0 
He) 


O 


FIGURA 9.34 


Circuito de conmutación de tiristor con inductores que limitan la di/dt. 
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FIGURA 9.35 


Circuitos de protección contra dv/dt. 
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Ejemplo 9.4 Cómo determinar los valores del circuito amortiguador para un circuito 
de tiristor 


El voltaje de entrada de la figura 9.35e es V, = 200 V con la resistencia de la carga R = 5 (2. La carga y las 
inductancias parásitas son insignificantes y el tiristor funciona a una frecuencia de f, = 2 kHz. Si la dv/dt 
requerida es de 100 V/ps y la corriente de descarga se tiene que limitar a 100 A, determine (a) los valores 
de R, y Cs, (b) la pérdida por amortiguamiento, y (c) la capacidad de potencia del resistor amortiguador. 


Solución 
dvldt = 100 V/us, Irp = 100 A, R = 59, L = L, = 0, y V, = 200 V. 


a. Según la figura 9.35e, la corriente de carga del capacitor amortiguador se puede expresar como 


V, = (Ry + R)i 4 sf ia + u(t = 0) 
E 


Con la condición inicial v,(t = 0), la corriente de carga se calcula como 


Vs 


— R,+R + Re” (9.19) 


i(t) 


donde 7 = (R; + R)C,. El voltaje en sentido directo a través del tiristor es 


RV, 
v7(t) = V; = RIRE (9.20) 


En t = 0, v7(0) = V, — RV,/(R, + R) y con t = 7, v7(t) = Vs — 0.368RV,/(R, + R): 


dv vr(T) = v7(0) _ 0.632RV, 


9.21 
dt 7 C,(R, + R? wey 


Según la ecuación (9.16), Rs = Vsl7p = 200/100 = 2 Q. La ecuación (9.21) da 


_ 0.632 x 5 x 200 x 10-6 
(2 + 5? x 100 


a = 0.129 pF 
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b. La perdida por amortiguamiento es 


P, =0.5C,V2f, (9.22) 
= 0.5 x 0.129 x 10% x 200? x 2000 = 5.2 W 


c. Suponiendo que toda la energía guardada en C, se disipa sólo en Ry, la potencia nominal del 
resistor amortiguador es de 5.2 W. 


9.11 MODELO SPICE DE TIRISTOR 


A medida que se agrega un dispositivo nuevo a la lista de la familia de tiristores, surge la cues- 
tión del modelo asistido por computadora. Se están desarrollando modelos para dispositivos 
nuevos. Hay modelos SPICE publicados de tiristores convencionales, GTOs, MCTs y SITHs. 


9.11.1 Modelo SPICE de tiristor 


Supongamos que el tiristor de la figura 9.36a funciona con una fuente de cd. Este tiristor debe 
tener las siguientes características: 


1. Debe cambiar al estado de encendido con la aplicación de un pequeño voltaje positivo en 
la compuerta, siempre que el voltaje del ánodo al cátodo sea positivo. 

2. Debe permanecer en el estado de encendido en tanto la corriente del ánodo fluya. 

3. Debe cambiar al estado de apagado cuando la corriente del ánodo pasa por cero en la 
dirección negativa. 


La acción de conmutación del tiristor se puede modelar con un interruptor controlado 
por voltaje y una fuente de corriente polinomial [23], lo cual se muestra en la figura 9.36b. 
El proceso de encendido se puede explicar con los siguientes pasos: 


1. Para un voltaje V, positivo en la compuerta entre los nodos 3 y 2, la corriente de la com- 
puerta es J, = I(VX) = Vd Ro. 


I, Anodo 
~~] 1 ¢—<—o 
A 
Compuerta J 
R $ i 3 Sy RS 
0 
@5 
2% © i, v, = 0V 
A $ Ánodo $7 
OV 
i Dr Y Cátodo 
Ti ¢ o 
G == 2 K 
Compuerta Rr $ Vr Cr = Fi 
e s) + ¿ 6 
Cátodo 
(a) Circuito de tiristor (b) Modelo de tiristor 
FIGURA 9.36 


Modelo SPICE de tiristor. 
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2. La corriente de la compuerta 1, activa la fuente de corriente controlada por corriente F4 y 
produce una corriente de valor Fy = Pil, = P¡I(VX) de modo que F; = F, + Fy. 


3. La fuente de corriente F, produce un voltaje Vg que sube con rapidez a través de la resis- 
tencia Rr. 


4. A medida que el voltaje Vp se incrementa por arriba de cero, la resistencia Rs del inte- 
rruptor controlado por voltaje se reduce de Rorr a Ron. 


5. A medida que la resistencia Ry del interruptor S; se reduce, la corriente del ánodo 
I, = (VY) se incrementa, siempre que el voltaje del ánodo al cátodo sea positivo. Esta 
corriente creciente del ánodo J, produce una corriente F, = Pl, = P2l(VY). Esto aumenta 
el valor del voltaje Vr. 


6. Esto produce una condición regenerativa con el interruptor llevado con rapidez a una 
condición de baja resistencia (estado de encendido). El interruptor permanece encendido 
si el voltaje de compuerta V, se elimina. 


7. La corriente del ánodo J, continúa fluyendo mientras sea positiva y el interruptor perma- 
nezca en el estado de encendido. 


Durante el apagado, no hay corriente de compuerta e J, = 0. Es decir, Fy = 0, 
Fı = F; + Fa = Fy. La operación de apagado se puede explicar con los siguientes pasos: 


1. A medida que la corriente del ánodo J, se vuelve negativa, la corriente F¡ se invierte 
siempre que el voltaje de compuerta Vg ya no esté más. 


2. Con una F; negativa, el capacitor Cy se descarga a través de la fuente de corriente F; y la 
resistencia Rr. 


3. Con la caída del voltaje Vr a un nivel bajo, la resistencia Ry del interruptor $4 se incre- 
menta de baja (Ron) a alta (Rorp). 


4. Esta es de nueva cuenta una condición regenerativa con la resistencia del interruptor lle- 
vada rápidamente al valor Rorr a medida que el voltaje Vr se vuelve cero. 


Este modelo funciona bien con un circuito convertidor en el que la corriente del tiristor 
cae a cero por las características naturales de la corriente. Sin embargo, para un convertidor 
ca-cd de onda completa con una corriente de carga continua, analizado en el capítulo 10, la 
corriente de un tiristor se desvía hacia otro tiristor y quizás este modelo no dé la salida correcta. 
Este problema se puede remediar agregando el diodo D7, como se muestra en la figura 9.36b. 
El diodo impide cualquier flujo de corriente inversa a través del tiristor que resulte del encen- 
dido de otro tiristor en el circuito. 

Este modelo de tiristor se puede usar como un subcircuito. El interruptor S4 es contro- 
lado por el voltaje de control Vp conectado entre los nodos 6 y 2. Los parámetros del interruptor 
se pueden ajustar a la caída deseada en el estado de encendido del tiristor. Utilizaremos los 
parámetros de diodo IS = 2.2E — 15, BV = 1800 V, TT = 0, y los parámetros de interruptor 
RON = 0.0125, ROFF = 10E + 5, VON = 0.5V, VOFF = OV. La definición del subcircuito 
para el modelo SCR de tiristor se puede describir como sigue: 


* Subcircuito para el modelo de tiristor de ca 
.SUBCKT SCR al 3 2 

* model anode control cathode 

* name voltage 


Sl 1 5 6 2 SMOD ; Interruptor controlado por voltaje 
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RG 3 4 50 

VX 4 2 DC OV 

VY 5 7 DC OV 

DT 7 2 DMOD ; Diodo interruptor 
RT 6 2 1 

CT 6 2 10UF 

F1 2 6 POLY (2) VX VY 0 50 TA 


MODEL SMOD VSWITCH (RON=0.0125 ROFF=10E+5 VON=0.5V VOFF=OV) 
* Modelo de interruptor 


MODEL DMOD D(IS=2.2E-15 BV=1800V TT=0) ; Parámetros del modelo de diodo 
ENDS SCR ; Termina definición de subcircuito 


' 


El modelo de circuito como se muestra en la figura 9.36b incorpora el comportamiento 
de conmutación de un tiristor sólo en condiciones de cd. No incluye los efectos de segundo orden 
como sobrevoltaje, dv/dt, tiempo de retardo fg, tiempo de apagado tq, resistencia en estado 
de encendido Ron Y voltaje o corriente de umbral de compuerta. El modelo de Gracia [4] que se 
muestra en la figura 9.37 incluye estos parámetros que se pueden extraer de las hojas de datos. 


Modelo SPICE de GTO 


Un GTO se puede modelar con los dos transistores que se muestran en la figura 9.15c. Sin 
embargo, un modelo de GTO [6, 11-13] formado por dos tiristores conectados en paralelo, 
produce características de mejora en estado encendido, cuando se enciende y en estado apa- 
gado, lo cual se muestra en la figura 9.38 con cuatro transistores. 

Cuando el voltaje del ánodo al cátodo V 4x es positivo y no hay voltaje en la compuerta, 
el modelo de GTO está en el estado de apagado como un tiristor estándar. Cuando se aplica un 
pequeño voltaje a la compuerta, [g2 no es cero; por lo que tanto Jc; = [cz no son cero. Puede 
fluir corriente del ánodo al cátodo. Cuando se aplica un pulso negativo de compuerta al modelo 
de GTO, la unión PNP cerca del cátodo se comporta como un diodo. El diodo se polariza a la 
inversa porque el voltaje de compuerta es negativo con respecto al cátodo. Por consiguiente, el 
GTO deja de conducir. 

Cuando el voltaje del ánodo al cátodo es negativo, es decir, el voltaje del ánodo es negativo 
con respecto al cátodo, el modelo de GTO actúa como un diodo polarizado a la inversa. Esto se 
debe a que el transistor PNP ve un voltaje negativo en el emisor y el transistor NPN ve un 
voltaje positivo en el emisor. Por consiguiente, los dos transistores están apagados y el GTO 
no puede conducir. La descripción del subcircuito SPICE del modelo de GTO es la siguiente: 


. SUBCIRCUIT 1 2 3 ; Definición del subcircuito de GTO 
*Terminal anode cathode gate 

Q1 5 4 iL DPNP PNP ; PNP Transistor PNP con modelo DPNP 
Q3 7 6 1. DPNP PNP 

Q2 4 5 2 DNPN NPN ; PNP Transistor PNP con modelo DNPN 
Q4 6 T 2 DNPN NPN 

R1 7 5 10o0hms 

R2 6 4 10o0hms 

R3 3 7 100hms 

. MODEL DPNP PNP ; Enunciado de modelo de un transistor PNP ideal 
. MODEL DNPN NPN ; Enunciado de modelo de un transistor NPN ideal 
. ENDS ; Termina definición del subcircuito 
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FIGURA 9.37 


Modelo propuesto completo de rectificador controlado de silicio. [Ref.4, F. Gracia]. 
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FIGURA 9.38 
Modelo de GTO de cuatro transistores. [Ref. 12, M. El-Amia]. 


Modelo SPICE de MCT 


El equivalente al MCT de la figura 9.39a tiene una sección SCR con dos secciones MOSFET 
integradas para encenderlo y apagarlo. Dado que la integración del MCT es compleja, es 
muy difícil obtener un modelo de circuito exacto para el dispositivo [39]. El modelo de 
Yuvarajan [37], que se muestra en la figura 9.39b es bastante simple y se deriva por la ex- 
pansión del modelo SCR [2,3] para incluir las características de encendido y apagado del 
MCT. Los parámetros del modelo se pueden obtener de la hoja de datos del fabricante. 
Este modelo, sin embargo, no simula todas las características del MCT como son voltajes de 
ruptura y de transición, funcionamiento a alta frecuencia, así como voltajes transitorios 
abruptos durante el encendido. El modelo de Arsov [38] es una modificación del modelo de 
Yuvarajan y se deriva del circuito equivalente a nivel de transistores del MCT al expandir 
el modelo de SCR [3]. 


Modelo SPICE de SITH 


El modelo de SITH de Wang [49], el cual está basado en los mecanismos de funcionamiento 
físico interno del circuito equivalente de la figura 9.27b, puede predecir tanto las caracterís- 
ticas estáticas como dinámicas del dispositivo [48,50]. El modelo tiene en cuenta los efectos de 
la estructura, duración y temperatura del dispositivo. Se puede implementar en simuladores 
de circuitos como PSpice como un subcircuito. 


DIACs 


Un DIAC, o “diodo para corriente alterna”, también es un miembro de la familia del tiristor. 
Es como un TRIAC sin terminal compuerta. La sección transversal de un DIAC se muestra 
en la figura 9.40a. Su circuito equivalente es un par de diodos de cuatro capas invertidos. 
Con frecuencia se utiliza cualquiera de los dos símbolos que se muestran en las figuras 9.40b 


9.12 DIACs 487 


Compuerta Í 
2 


DPMOS A DNMOS Y 


7 
Y DA 
SRA ca +18 
Ta 
0 $ + 
3 
Rando ds Src —cc ADC 'OENS 
e 


10 SP 
Entrada 
de NMOS PMOS ul =K EP 
compuerta OR 


PNP 
Qo}, | Y DK Ey 13 
e12 
NPN p if 
«O Ple 
Qi = RP 
+ 
1 
Cátodo (Salida) O Cátodo 
(a) Circuito equivalente al MCT (b) Modelo SPICE de MCT 


FIGURA 9.39 
Modelo del MCT. [Ref. 37 S. Yuvarajan]. 


y c. Un DIAC es un dispositivo semiconductor de dos terminales, cuatro capas y estructura 
de PNPN. MT) y MT, son las dos terminales principales del dispositivo. En este disposi- 
tivo no hay terminal de control. La estructura del DIAC se parece a un transistor de unión 
bipolar (BJT). 

Un DIAC se puede conmutar del estado de apagado al estado de encendido con cual- 
quier polaridad del voltaje aplicado. Como es un dispositivo bilateral como el TRIAC, las 
designaciones de las terminales son arbitrarias. La conmutación del estado de apagado al 
estado de encendido se realiza simplemente con exceder el voltaje de transición conductiva de 
avalancha en una u otra dirección. 

En la figura 9.41 se muestra una característica v-i típica de un DIAC. Cuando la terminal 
MT, es lo bastante positiva como para romper la unión N>-P2, la corriente puede fluir de la 
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MT, 
Nı 
Pi 
MT, 
OMT, 0 
Nz 
P, 
YA 
N3 
MT, o MT, o MT; 
FIGURA 9.40 
Corte seccional de DIAC y sus símbolos. (a) Corte seccional (b) Símbolo I (c) Símbolo II 


terminal MT; a la terminal MT; a través de la trayectoria P¡-N>-P>-N3. Si la polaridad de la ter- 
minal MT; es lo bastante positiva para romper la unión N>-P), la corriente fluye a través de la 
trayectoria P>-N>-P¡-N¡. Un DIAC se puede considerar como dos diodos conectados en serie 
en dirección opuesta. 

Cuando el voltaje aplicado de cualquier polaridad es menor que el voltaje de conducción 
de avalancha Vgo, el DIAC está apagado (o en estado de no conducción) y una muy pequeña 
cantidad de corriente de fuga fluye a través del dispositivo. Sin embargo, cuando la magnitud 
del voltaje aplicado excede el voltaje de conducción de avalancha V go, ocurre la ruptura y la co- 
rriente en DIAC sube bruscamente, como se muestra en la figura 9.41. Una vez que la corriente 
comienza a fluir, hay una caída de voltaje AV en estado de encendido debido al flujo de la co- 
rriente de carga. Si un DIAC se conecta a un voltaje de suministro sinusoidal de ca, como se 
muestra en la figura 9.42, la corriente de carga fluirá sólo cuando el voltaje de suministro sobre- 
pase el voltaje de conducción en una u otra dirección. Observemos que los DIAC no se suelen 
utilizar solos sino junto con otros dispositivos de tiristor como el TRIAC, como se muestra 
en la figura 9.43, para generar señales de disparo de compuerta. 


FIGURA 9.41 


Características v-i de los DIAC. 
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Sia Fuente de CA 
Fuente de ca — Corriente en el DIAC 


FIGURA 9.42 


Voltaje y corriente sinusoidal de un circuito DIAC. 


OMT, 


TRIAC 
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FIGURA 9.43 


out DIAC para disparar un TRIAC. 


CIRCUITOS DE DISPARO DE TIRISTOR 


En tiristores convertidores, existen potenciales diferentes en varias terminales [53]. El cir- 
cuito de potencia se somete a un alto voltaje, por lo general de mas de 100 V, y el circuito de 
compuerta se mantiene a un bajo voltaje, tipicamente de 12 a 30 V. Se requiere un circuito 
de aislamiento entre un tiristor individual y su circuito generador de pulsos de compuerta. 
El aislamiento se puede lograr o con transformadores de pulsos o con optoacopladores. Un 
optoacoplador podría ser un fototransistor o un rectificador fotocontrolado de silicio (SCR), 
como se muestra en la figura 9.44. Un pulso corto a la entrada de un ILED, D4, enciende el 
rectificador fotocontrolado de silicio (foto-SCR) T; y el tiristor de potencia T; se dispara. Este 


+ 


FIGURA 9.44 
Aislador acoplado a un foto-SCR. 
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tipo de aislamiento requiere una fuente de potencia aparte Vec e incrementa el costo y peso 
del circuito de disparo. 

En la figura 9.45a se muestra un arreglo de aislamiento simple [1] con transformadores de 
pulsos. Cuando se aplica un pulso de voltaje adecuado a la base del transistor de conmutación 
Q1, el transistor se satura y el voltaje V¿. de cd aparece a través del primario del transforma- 
dor, e induce un voltaje pulsante en el secundario del transformador, el cual se aplica entre la 
compuerta del tiristor y las terminales del cátodo. Cuando se retira el pulso de la base del 
transistor Q4, el transistor se apaga y se induce un voltaje de polaridad opuesta a través del prima- 
rio y el diodo de conducción libre D,, conduce. La corriente causada por la energía magnética 
del transformador decae a través de D,, a cero. Durante este decaimiento transitorio, en el 
secundario se induce un voltaje inverso correspondiente. El ancho del pulso se puede incre- 
mentar conectando un capacitor C en paralelo con el resistor R, como se muestra en la figura 
9.45b. El transformador conduce corriente unidireccional el núcleo magnético se puede satu- 
rar, con lo que el el ancho del pulso se limita. Este tipo de aislamiento de pulsos es adecuado 
para pulsos de 50 a 100 ps. 
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FIGURA 9.45 


Aislamiento con transformador de pulsos. 
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En muchos convertidores de potencia con cargas inductivas, el periodo de conducción de un 
tiristor depende del factor de potencia de carga (PF), por lo que el comienzo del periodo de con- 
ducción del tiristor no está bien definido. En esta situación, a veces es necesario disparar conti- 
nuamente los tiristores, lo que hace que aumenten las pérdidas del tiristor. Es preferible un tren de 
pulsos que se puede obtener con un devanado auxiliar como se muestra en la figura 9.45c. Cuando 
el transistor Q; se enciende también se induce un voltaje en el devanado auxiliar N3 en la base 
del transistor Qı de modo que el diodo D; se polariza a la inversa y el Q; se apaga. Entretanto, el 
capacitor C4 se carga por conducto de R4 y Q4 se enciende de nuevo. Este proceso de encendido y 
apagado continúa mientras haya una señal de entrada v al aislador. En vez de utilizar el devanado 
auxiliar como oscilador de bloqueo, una compuerta lógica AND con un oscilador (o un tempori- 
zador) podría generar un tren de pulsos como se muestra en la figura 9.45d. En la práctica, 
la compuerta AND no puede excitar al transistor Q, directa, y por lo común se conecta una etapa 
intermedia antes del transistor. 

La salida de los circuitos de compuerta de la figura 9.44 o figura 9.45 normalmente se co- 
necta entre la compuerta y el cátodo junto con otros componentes de protección de la com- 
puerta, como se muestra en la figura 9.46. El resistor R, de la figura 9.46a incrementa la 
capacidad de dv/dt del tiristor, reduce el tiempo de apagado e incrementa las corrientes de 
retención y de cerrojo. El capacitor C, de la figura 9.46b elimina los componentes de ruido 
de alta frecuencia e incrementa la capacidad de dv/dt y el tiempo de retardo de la compuerta. El 
diodo D, de la figura 9.46c protege la compuerta contra voltaje negativo. Sin embargo, para los 
rectificadores asimétricos controlados de silicio es deseable tener alguna cantidad de voltaje de 
compuerta negativo para mejorar la capacidad de dv/dt e incluso para reducir el tiempo de apa- 
gado. Todas estas características se pueden combinar como se muestra en la figura 9.46d, donde 
el diodo D, sólo permite los pulsos positivos y R¡ amortigua cualquier oscilación transitoria a la 
vez que limita la corriente de compuerta. 


Puntos clave de la sección 9.13 


e Al aplicar una señal pulsante se enciende un tiristor. 


e El circuito de compuerta de bajo nivel de potencia debe estar aislado del circuito de alto 
nivel de potencia mediante técnicas de aislamiento. 


e La compuerta debe estar protegida contra disparo por una alta frecuencia o una señal de 
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FIGURA 9.46 


Circuitos de protección de compuerta. 


492 


9.14 


Capítulo 9 Tiristores 


TRANSISTOR DE UNA UNIÓN 


El transistor de una unión (UJT) se utiliza por lo común para generar señales de disparo 
para SCRs [52]. En la figura 9.47a se muestra un circuito de disparo UJT básico. Un UJT 
tiene tres terminales llamadas emisor E, base uno B; y base dos By. Entre B4 y B3 la unión 
única tiene las características de una resistencia normal. Esta resistencia es la resistencia 
entre bases Rpg y sus valores van de 4.7 a 9.1 kQ. Las características estáticas de un UJT se 
muestran en la figura 9.47b. 

Cuando se aplica el voltaje V, de suministro de cd, el capacitor C se carga por con- 
ducto del resistor R porque el circuito del emisor del UJ'T se encuentra en el estado abierto. 
La constante de tiempo del circuito de carga es 1, = RC. Cuando el voltaje del emisor Vz, el 
cual es igual al voltaje del capacitor vc, alcanza el voltaje pico V,, el UJT se enciende y el capa- 
citor C se descarga a través de Rg; a una velocidad determinada por la constante de tiempo 
tı = Rp¡C. m es mucho menor que tı. Cuando el voltaje del emisor Vg decae al punto del 
valle V,, el emisor deja de conducir, el UJT se apaga, y el ciclo de carga se repite. La figura 8.47c 
muestra las formas de onda del emisor y de los voltajes de disparo. 

La forma de onda del voltaje de disparo Vg; es idéntica a la de la corriente de descarga del 
capacitor C. El voltaje de disparo Vg, se debe diseñar para que sea lo bastante grande para 
encender el SCR. El periodo de oscilación, T, es bastante independiente del voltaje de suministro 
de cd V, y está dado por 


T = ; = RCIn (9.23) 


l-i 
donde al parámetro m se le denomina relación intrínseca de cresta. El valor de mn queda entre 
0.51 y 0.82. 

El resistor R se limita a un valor entre 3 kO y 3 MO. El límite superior de R se establece 
por el requerimiento de que la línea de carga formada por R y V, interseque las características 
del dispositivo a la derecha del punto pico pero a la izquierda del punto de valle. Si la línea de la 
carga pasa a la derecha del punto de cresta, el UJT no puede encenderse. Esta condición se 
satisface si V, — I,R > V,. Es decir, 


(9.24) 


En el punto de valle Ig = I, y Vg = V, de modo que la condición para que el límite inferior en 
R garantice el apagado es que V, — IR < V,. Es decir, 


(9.25) 


El rango recomendado de voltaje de suministro V, es de 10 a 35 V. Para valores fijos de n, el 
voltaje pico V, varía con el voltaje entre las dos bases, Vgg. Vp está dado por 


V, = Vpn + Vp(=0.5 V) = nV, + Vo(=0.5 V) (9.26) 


donde Vp es la caída de voltaje en sentido directo del diodo uno. El ancho tą del pulso de dis- 
paro es 


E (9.27) 
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Circuito de disparo de UJT. 
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Ejemplo 9.5 Cómo determinar los valores de circuito de un circuito de disparo de UJT 


Diseñe el circuito de disparo de la figura 9.47a. Los parámetros del UJT son V; = 30 V, ņ = 0.51, J, = 10 pA, 
V, = 3.5 V, e I, = 10 mA. La frecuencia de oscilación es f = 60 Hz, y el ancho del pulso de disparo es 
tg = 50 ws. Suponga Vp = 0.5. 


Solución 


T = 1/f = 1/60 Hz = 16.67 ms. Según la ecuación (9.26), V, = 0.51 x 30 + 0.5 = 15.8 V. Sea C = 0.5 pF. 
Según las ecuaciones (9.24) y (9.25), los valores limitantes de R son 


30 — 15.8 
R<——— = 142MQ 
10 pA 
30 - 3.5 
> == = 2. 
R > = = 265k0 


De acuerdo con la ecuación (9.23), 16.67 ms = R X 0.5 pF X In[1/(1 — 0.51)], que da R = 46.7 kQ, lo 
cual cae dentro de los valores límite. El voltaje pico de compuerta Vg, = V, = 15.8 V. De la ecuación (9.27), 


ty 50 ps 
= = 1000 
BI C 0.5 uF 
Según la ecuación (9.28), 
104 
Rp = = 654 Q 
G51 30 


Puntos clave de la sección 9.14 


e El UJT puede generar una señal de disparo para tiristores. 


e Cuando el voltaje del emisor alcanza el voltaje de punto pico, el UJT se enciende; cuando 
el voltaje del emisor cae al punto de decaimiento se apaga. 
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FIGURA 9.48 


Circuito de disparo de un PUT. 
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EJEMPLO 9.6 Cómo determinar los valores de circuito de un circuito de disparo de UJT 
programable 


Diseñe el circuito de disparo de la figura 9.48b. Los parámetros del PUT son V, = 30 Ve Ig = 1 mA. 
La frecuencia de oscilación es f = 60 Hz. El ancho del pulso es tg = 50 pus, y el voltaje pico de disparo es 
Vrk = 10 V. 


card 

= 1/f = 1/60 Hz = 16.67 ms. El voltaje pico de disparo Vg, = Vp = 10 V. Sea C = 0.5 uF. Según la 
ecuación (9.27), Rx = te/C = 50 p.s/0.8 pF = 100 Q. De la ecuación (9. 30), n = V,/V, = 10/30 = 1/3. De 
la ecuación (9.31), 16. 67 ms = R x 0.5 pF X In[30/(30 — 10)], que da R = 82.2 KO. Para Ig = 1 mA, la 
ecuación (9.32) da Rg = (1 — 5) X 30/1 mA = 20 kQ. Según la ecuación (9.33), 


R 3 
R, = 7 =20k0 x 7 =60k0 
n 


De la ecuación (9.34), 


7 3 
R, = = 20 kQ x = = 30 kQ 
n 2 


Puntos clave de la sección 9.15 


e El PUT puede generar una señal de disparo para tiristores. 

e El voltaje de punto pico se puede ajustar mediante un circuito externo usualmente por 
dos transistores que forman un divisor de potencial. Por consiguiente, la frecuencia de los 
pulsos de disparo se puede variar. 


RESUMIEN 


Hay 13 tipos de tiristores. Solamente los GTO, SITH, MTO, ETO, IGCT y MCT son dispositivos 
apagados por compuerta. Cada tipo tiene sus ventajas y sus desventajas. Las características de 
los tiristores prácticos difieren significativamente de las de los dispositivos ideales. Aunque 
hay varias formas de encender tiristores, el control de compuerta es el más práctico. Debido 
a las capacitancias de unión y el límite de encendido, los tiristores deben estar protegidos 
contra fallas por di/dt y dv/dt altas. Por lo común se utiliza una red amortiguadora como 
protección contra dv/dt alta. Debido a la carga recuperada, parte de energía se almacena en 
la di/dt y en los inductores parásitos; los dispositivos deben estar protegidos contra esta 
energía almacenada. Las pérdidas por conmutación de los GTO son mucho más altas que 
las de los SCR normales. Los componentes amortiguadores de los GTO son críticos para su 
desempeño. 

Debido a las diferencias en las características de tiristores del mismo tipo, el funcionamiento 
de tiristores en serie y en paralelo requiere redes que compartan el voltaje y la corriente para 
protegerlos en condiciones estables y transitorias. Se necesita una forma de aislamiento entre el 
circuito de potencia y los circuitos de compuerta. El aislamiento con un transformador de pulsos 
es sencillo pero efectivo. Para cargas inductivas, un tren de pulsos reduce la pérdida del tiristor y 
normalmente se utiliza para controlar tiristores en lugar de un pulso continuo. Los UJT y los 
PUT se utilizan para generar pulsos de disparo. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


9.1 ¿Qué es la característica v-i de tiristores? 
9.2 ¿Qué es una condición de estado de apagado de tiristores? 
9,3 ¿Qué es una condición de estado de encendido de tiristores? 
9.4 ¿Qué es una corriente de cerrojo de tiristores? 
9.5 ¿Qué es una corriente de retención de tiristores? 
9.6 ¿Qué es el modelo de dos transistores de tiristores? 
9.7 ¿Cuáles son los métodos de encendido de tiristores? 
9.8 ¿Qué es el tiempo de encendido de tiristores? 
9.9 ¿Cuál es el propósito de la protección contra di/dt? 
9.10 ¿Cuál es el método común de protección contra di/dt? 
9.11 ¿Cuál es el propósito de la protección contra dv/dt? 
9,12 ¿Cuál es método común de protección contra dv/dt? 
9.13 ¿Qué es el tiempo de apagado de tiristores? 
9.14 ¿Cuáles son los tipos de tiristores? 
9,15 ¿Qué es un SCR? 
9.16 ¿Cuál es la diferencia entre un SCR y un TRIAC? 
9.17 ¿Qué es la característica de apagado de tiristores? 
9.18 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los GTO? 
9.19 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los SITH? 
9.20 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los RCT? 
9.21 Cuáles son las ventajas y las desventajas de los LASCR? 
9.22 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los tiristores bidireccionales? 
9.23 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los MTO? 
9,24 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los ETO? 
9.25 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los CGCT? 
9.26 ¿Qué es una red amortiguadora? 
9.27 ¿Cuáles son las consideraciones de diseño de redes amortiguadoras? 
9.28 ¿Cuál es la técnica común para compartir voltaje de tiristores conectados en serie? 
9.29 ¿Cuáles son las técnicas comunes para compartir corriente de tiristores conectados en paralelo? 
9.30 ¿Cuál es el efecto del tiempo de recuperación inversa en el voltaje transitorio compartido de tiristo- 
res conectados en paralelo? 
9.31 ¿Qué es un factor de reducción de capacidad de tiristores conectados en serie? 
9.32 ¿Qué es un UJT? 


9.33 
9.34 
9.35 
9.36 
9.37 
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¿Qué es el voltaje pico de un UJT? 

¿Qué es el voltaje de punto de valle de un UJT? 
¿Qué es la relación intrínseca de cresta de un UJT? 
¿Qué es un PUT? 

¿Cuáles son las ventajas de un PUT sobre un UJT? 


PROBLEMAS 


9.1 


9.2 


9.3. 


9.4 


9.5 
9.6 


9.7 


Se supone que la capacitancia de un tiristor es independiente del voltaje en estado de apagado. El 
valor limite de la corriente de carga para encender el tiristor es 10 mA. Si el valor crítico de dv/dt es 
800 V/ys, determine la capacitancia de la unión. 

La capacitancia de la unión de un tiristor es Cj) = 25 pF y se supone que es independiente del vol- 
taje en estado apagado. El valor límite de la corriente de carga para encender el tiristor es 15 mA. 
Si se conecta un capacitor de 0.01 uF a través del tiristor, determine el valor crítico de dv/dt. 

En la figura P9.3 se muestra un circuito de tiristor. La capacitancia de la unión del tiristor es 
Cj2 = 20 pF y se supone que es independiente del voltaje en estado de apagado. El valor límite 


o FIGURA P9.3 


de la corriente de carga para encender el tiristor es 5 mA y el valor crítico de dv/dt es 200 V/ps. 
Determine el valor de la capacitancia Cs de modo que el tiristor se pueda encender debido a dv/dt. 
En la figura 9.35e, el voltaje de entrada es V, = 200 V con una resistencia de carga R = 10 Q y una 
inductancia de carga de L = 50 wH. Si la relación de amortiguamiento es 0.7 y la corriente de des- 
carga del capacitor es 5 A, determine (a) los valores de R, y Cs, y (b) la dv/dt máxima. 

Repita el problema 9.4 si el voltaje de entrada es de ca, vs = 179 sen 3771. 

Un tiristor conduce una corriente como se muestra en la figura P9.6. La frecuencia de conmutación 
es fs = 60 Hz. Determine la corriente promedio en estado de encendido Tr. 


ir \ 
1000 


5 ps Sps i 
c 10 ms FIGURA P9.6 


Una cadena de tiristores se conecta en serie para soportar un voltaje de cd de V, = 15 kV. Las 
diferencias máximas en la corriente de fuga máxima y la carga de recuperación de los tiristores son 
10 mA y 150 uC, respectivamente. Se aplica un factor de reducción de capacidad de 15% para los 
repartos de voltaje en estado estable y voltaje transitorio de los tiristores. Si el voltaje máximo 
compartido en estado permanente es 1000 V, determine (a) la resistencia R de voltaje compartido 
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9.8 


9.9 


9.10 


9.11 


9.12 


9.13 


9.14 


9.15 


en estado estable para cada tiristor, y (b) la capacitancia C; del voltaje transitorio para cada 
transistor. 

Dos tiristores se conectan en paralelo para compartir una corriente total de carga J; = 500 A. La 
caída de voltaje en estado de encendido de un tiristor es V7; = 1.0 a 300 A y la del otro tiristor es 
Vm = 1.5 V a 300 A. Determine los valores de las resistencias en serie para obligar a compartir 
corriente con una diferencia de 10%. El voltaje total es v = 2.5 V. 

Repita el ejemplo 9.1 para determinar el valor crítico de dv/dt para un tiristor si Cj, = 40 nF e 
ip = 10 mA. 

Repita el ejemplo 9.2 para determinar la corriente promedio en estado permanente de un tiristor 
Ir si el pulso de corriente se repite a una frecuencia de fp = 1 kHz. 

Repita el ejemplo 9.3 para determinar el voltaje compartido de tiristores conectados en serie para 
ns = 20, V; = 30 kV, Afp = 15 mA, AO = 200 uC, R = 47 KQ y C; = 0.47 pF. 

Repita el ejemplo 9.4 para determinar los valores del circuito amortiguador para un circuito de 
tiristor si dv/dt = 250 V/ps, Irp = 200 A, R = 10 0, L; = 0, Vs = 240 V, y fs = 1 kHz. 

Diseñe el circuito de disparo de la figura 9.47a. Los parámetros del UJT son V, = 30 V, ņ = 0.66, 
I, = 10 pA, V, = 2.5 V, e I, = 10 mA. La frecuencia de oscilación es f = 1 kHz, y el ancho del pulso 
de compuerta es fg = 40 ps. 

Diseñe el circuito de disparo de la figura 9.48B. Los parámetros del PUT son V, = 30 e Ig = 1.5 mA. 
La frecuencia de oscilación es f = 1 kHz. El ancho del pulso es fẹ = 40 us, y el pulso pico de disparo 
es VRR =8V. 

Se conecta una fuente de 240 V, 50 Hz a u circuito RC de disparo en la figura P9.15. Si R varia de 
1.5 a 24 KQ, Ver = 2.5 V, y C = 0.47 uF, determine los valores mínimo y máximo del ángulo 
de disparo a. 


FIGURA P9.15 o 


CAPÍTULO 10 


Rectificadores controlados 


Al concluir este capítulo los estudiantes deben ser capaces de hacer lo siguiente: 


Enumerar los tipos de rectificadores controlados. 

Explicar el funcionamiento de los rectificadores controlados. 

Explicar las características de los rectificadores controlados. 

Calcular los parámetros de desempeño de los rectificadores controlados. 
Analizar el diseño de circuitos de rectificador controlado. 

Evaluar el desempeño de rectificadores controlados con simulaciones de SPICE. 
Evaluar los efectos de la inductancia de carga en la corriente de carga. 


Símbolos y sus significados 


Símbolos Significado 
a Angulo de retardo de un convertidor 
Ar Acr Magnitudes pico de señales de referencia y portadoras, 


respectivamente 


HF; FF; DF; PF; TUF 


Factores armónico, de forma, de desplazamiento, de potencia y 
de uso de un transformador, respectivamente 


bei lo Corrientes instantáneas de suministro de entrada y de carga de 
salida, respectivamente 

Ir La Corrientes rms y promedio de tiristor, respectivamente 

Daag Vrms Voltaje rms de salida y corriente rms de salida, respectivamente 

M Indice de modulación 

Pe Peg Potencias de salida de ca y cd, respectivamente 

Van Vani Ven Voltajes instantaneos de las fases a, b y c, respectivamente 

Vab3 Ube. Uca Voltajes instantáneos de línea a línea de las líneas a, b y c, 
respectivamente 

Ug1; Vg? Voltajes instantáneos de señal de compuerta para conmutar los 
dispositivos Sy y S2, respectivamente 

Vp; Us Voltajes instantáneos en el primario y secundario de un 
transformador, respectivamente 

Vo; Vea Voltajes instantáneo y promedio de salida, respectivamente 

Vin Voltaje de suministro pico de entrada 
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INTRODUCCIÓN 


En el capítulo 3 vimos que los diodos rectificadores proporcionan sólo un voltaje fijo. Para 
obtener voltajes de salida controlados se utilizan tiristores controlados por fase en vez de dio- 
dos. El voltaje de salida de los diodos rectificadores se hace variar controlando el ángulo de 
retardo o disparo de los tiristores. Un tiristor de control por fase se enciende al aplicar un pulso 
corto a su compuerta y se apaga por la conmutación natural o de línea; en el caso de una carga 
altamente inductiva se apaga disparando otro tiristor del rectificador durante el medio ciclo 
negativo del voltaje de entrada. 

Estos rectificadores controlados por fase son sencillos y menos costosos y su eficiencia, 
por lo general, está sobre 95%. Como estos rectificadores convierten de ca a cd, también se 
conocen como convertidores ca-cd y se utilizan mucho en aplicaciones industriales, sobre todo 
en propulsores de velocidad variable, que van desde fracciones de caballos de fuerza hasta el 
nivel de megawatts de potencia. 

Los convertidores controlados por fase se pueden clasificar en dos tipos, según el 
suministro de entrada: (1) convertidores monofásicos y (2) convertidores trifásicos. Cada 
tipo de puede subdividir en (a) semiconvertidor; (b) convertidor completo, y (c) convertidor 
dual. Un semiconvertidor es un convertidor de un cuadrante y tiene una polaridad de vol- 
taje y corriente de salida. Un convertidor completo es un convertidor de dos cuadrantes y la 
polaridad de su voltaje de salida puede ser positiva o negativa. Sin embargo, la corriente de 
salida de un convertidor completo tiene sólo una polaridad. Un convertidor dual puede funcionar 
en cuatro cuadrantes, y tanto el voltaje como la corriente de salida pueden ser positivos o 
negativos. En algunas aplicaciones los convertidores se conectan en serie para funcionar a 
voltajes más altos y para mejorar el factor de potencia de entrada (PF). Los semiconvertidores tie- 
nen algunas ventajas, por ejemplo, un mejor factor de potencia de entrada y menos dispositivos de 
conmutación [27]. Los convertidores completos permiten funcionamiento en dos cuadran- 
tes y tienen un rango más amplio de control de voltaje de salida. Los semiconvertidores no 
se estudiarán a fondo en este libro, solamente los siguientes tipos de convertidores: 


Convertidores monofásicos completos y duales 

Convertidores trifásicos completos y duales 

Convertidores monofásicos completos en serie 

Convertidores de doce pulsos 

Convertidores de control modulados por ancho de pulso (PWM) 


Al igual que los diodos rectificadores, el voltaje de suministro de entrada es una onda 
seno de 120 V, 60 Hz, o de 240 V, 50 Hz. El voltaje de salida de cd contiene rizos a diferentes 
frecuencias armónicas. Los parámetros de desempeño de los rectificadores controlados son 
parecidos a los de los diodos rectificadores que se estudiaron en el capítulo 3. Se puede apli- 
car el método de la serie de Fourier semejante al de los diodos rectificadores para analizar 
el desempeño de los convertidores controlados por fase con cargas RL. No obstante, para 
simplificar el análisis se puede suponer que la inductancia de carga es lo bastante alta de 
modo que la corriente de carga sea continua y tenga rizos insignificantes. 


CONVERTIDORES MONOFÁSICOS COMPLETOS 


En la figura 10.1a se muestra el circuito de un convertidor monofásico completo con una carga 
altamente inductiva de modo que la corriente de carga es continua y sin rizo [10]. Durante el 
medio ciclo positivo, los tiristores Tı y T) se polarizan en sentido directo; cuando estos dos 
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Encendido 


a AS T3,T Ty, T> Ta Ti 
E + e e 
i 


v = V,, sen ot 


wt (c) 


ol 
ol 


+Yo z La 
ey o e 
e 

(a) 

0 wt (d) 
iy 

La 

(b) Corriente de carga 
0 wt (e) 
La 
0 wt (f) 

=E, 
FIGURA 10.1 


Convertidor monofásico completo. (a) Circuito; (b) Cuadrante; (c) Voltaje de suministro de entrada; (d) 
Voltaje de salida; (e) Corriente de carga constante, y (f) Corriente de suministro de entrada. 


tiristores se encienden al mismo tiempo en wf = a, la carga se conecta a la fuente de entrada 
por medio de T; y T). Por la carga inductiva, los tiristores Tı y T) continúan conduciendo más 
allá de wt = v, aunque el voltaje de entrada ya es negativo. Durante el medio ciclo negativo 
del voltaje de entrada, los tiristores T3 y T se polarizan en sentido directo; el encendido de los 
tiristores T y T4 aplica el voltaje de suministro a través de los tiristores T; y Tọ como voltaje de 
bloqueo inverso. T; y T, se apagan por conmutación de línea o natural y la corriente de la carga 
se transfiere de T; y T, a T y T4. La figura 10.1b muestra las regiones de funcionamiento del 
convertidor y las figuras 10.1c-f muestran las formas de onda del voltaje de entrada, del voltaje 
de salida y de las corrientes de entrada y salida. 

Durante el periodo de a a 7, el voltaje de entrada v, y la corriente de entrada i, son 
positivos, y la potencia fluye de la fuente a la carga. Se dice que el convertidor funciona en 
modo de rectificación. Durante el periodo de 7 a m + a, el voltaje de entrada v, es negativo y 
la corriente de entrada i, es positiva, y fluye potencia inversa de la carga a la fuente. Se dice 
que el convertidor funciona en modo de inversión. Este convertidor se utiliza extensamente en 
aplicaciones industriales hasta de 15 kW [1]. Dependiendo del valor de a, el voltaje promedio 
de salida podría ser positivo o negativo y permite funcionamiento en dos cuadrantes. 
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El voltaje promedio de salida se puede calcular como sigue 


2 TÍa 


2V 
Va = = V,, sen wt d(ot) = 5, [700S otg e (10.1) 
TT 


y se puede hacer que Voq varíe de 2V,,,/71 a —2V,,/7 al modificar a de O a m. El voltaje promedio 
máximo de salida es Vgm = 2V,,,/7 y el voltaje promedio de salida normalizado es 


o 
V, = —* = cosa (10.2) 


dm 


El valor rms del voltaje de salida está dado por 


2 a7 +a 1/2 y? Tta 1/2 
Vas | V?, sen? wt d(wt) | = É (1 — cos 2wf) d(ot) (10.3) 
27). 2m Ja 
= Vin V. 
v2 F 


Con una carga puramente resistiva, los tiristores T; y T) pueden conducir de a a 7, y los tiristo- 
res T3 y T4 pueden hacerlo de a + ra 27. 


EJEMPLO 10.1 Cómo determinar el factor de potencia de entrada de un convertidor 
monofásico completo 


El convertidor completo de la figura 10.1a está conectado a una fuente de 120 V, 60 Hz. La corriente 
de carga I, es continua y su contenido de rizo es insignificante. La relación de vueltas del transfor- 
mador es unitaria. (a) Exprese la corriente de entrada en una serie de Fourier; determine el HF de 
la corriente de entrada, el DF, y el PF de entrada. (b) Si el ángulo de retardo es a = 7/3, calcule Veg, 
Vio Vims: HF, DF y PF. 


Solución 


a. La forma de onda de la corriente de entrada se muestra en la figura 10.1c y la corriente instan- 
tánea de entrada se puede expresar en una serie de Fourier como 


co 
(0) = a) + >) (a, cos not + b, sennot) 
n=1,2,... 


donde 
1 27 +a 1 T +0 27 +a 
a = — i,(t)d (wt) = xf I, d(wt) — f I, d(wt) | =0 
27 a 27 a T +H 
1 21 +a 
a, = ay i(t) cos not d(wt) 


1 Ta 2r+a 
1 I l cos not d(wt) — / I, cos not d(wt) | 


T mta 
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La 
= -— sen na paran = 1,3,5,... 
nt 


= 0 paran = 2,4,... 

1 217 +a 
bn = al i(t) sen not d(wt) 

T Q 
1 T +0 2mr+a 

= F l, sen not d(ot) -f l, sen not d(wt) 
T Qa mta 
41, 

=—cosna paran=1,3,5,... 
nt 


=0 paran=2,4,... 
Como ay = 0, la corriente de entrada se puede escribir como 
00 
i(t) = >) V21,sen(not + bn) 
donde 


b, = tan! — = -na (10.4) 


y ọn es el ángulo de desplazamiento de la corriente del n-ésimo armónico. El valor rms de la 
corriente de entrada del n-ésimo armónico es 


(10.5) 


y el valor rms de la corriente fundamental es 


2V2 


sl 


T 


El valor rms de la corriente de entrada se puede calcular con la ecuación (10.5) como 


I, también se puede determinar directamente de 


2 T +H 1/2 
Ls BS] P d(ot) | =f; 
27), 


Según la ecuación (3.22) el HF se calcula como 


I 2 1/2 
HF (E) 1 = 0.483 o 48.3% 
s1 


De las ecuaciones (3.21) y (10.4), el DF es 


DF = cos 4, = cos(—a) (10.6) 
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Según la ecuación (3.23), el PF se calcula como 


E 2V2 
PF = |} cos(-a) = Y psa (10.7) 
L T 
b. a=7/3 
2Vin 
Vea = — cosa = 54.02 V y V, = 0.5 pu 
T 
Vins = Vn = V, = 120V 
rms — mu 
V2 


La 
Ey = (2v2 £) = 0.90032, y  L=L, 
T 


[N? 1/2 
HF = (E) 1 = 0.4834 o 48.34% 
sl 


ob; = -a y DF = cos(—a) = cos ar = 0.5 


I 
PF = y cos(a) = 0.45 (retardo) 


Nota: el componente fundamental de la corriente de entrada siempre es 90.03% de I, 
y el HF permanece constante en 48.34%. 


10.2.1 Convertidor monofásico completo con carga RL 


El funcionamiento del convertidor de la figura 10.1a se puede dividir en dos modos idénticos: 
el modo 1 cuando T; y T conducen, y el modo 2 cuando T; y T4 conducen. Las corrientes de 
salida durante estos modos son parecidas y tenemos que considerar sólo un modo para deter- 
minar la corriente de salida iz. 

El modo 1 es válido para a = wt = (a + m). Si v, = V2 V, sen œt es el voltaje de entrada, 
la corriente de carga iy, durante el modo 1 se puede calcular a partir de 


di 
D + Ri, + E = |V2V, senot] para i, = 0 


cuya solución es de la forma 


V2 V, E 


i, = Z sen (wt — 0) + Aje (RD! — R Para i, =0 


donde la impedancia de la carga Z = [R? + (wL)’] y el ángulo de la carga 0 = tan !(wL/R). 
La constante A, que se puede determinar a partir de la condición inicial: con wt = a, 
i = Izo, se calcula como 


E v2V, 
R Z 


A =|Ipo + sen(a — 0) pias) 
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La sustitución de A; da iz, como 


V2 V, E 
i, = - z sen (wt - 6) - — (108) 
E wW2Y, 
+ o + R 7 n (a o) e(RIL)(alo=1) para ip =0 


Al final del modo 1 en la condición de estado estable iz (wt = 7 + a) = Iz1 = Izo. Aplicando esta 
condición a la ecuación (10.8) y despejando Izo, obtenemos 


V2 V, [ —sen(a — 0) — sen (a — 0) e RIM E 
fg = li > Z | LRD | R para Ing =0 (10.9) 


El valor crítico de a al cual J, se vuelve cero se puede despejar para valores conocidos 
de 0, R, L, E y V, mediante un método iterativo. La corriente rms de un tiristor se calcula de la 
ecuación (10.8) como 


La corriente rms de salida se puede determinar entonces desde 


Tims = (Ik + TR) = V2 Ip 
La corriente promedio de un tiristor también se puede calcular por la ecuación (10.8) como 


1 TÍO 


I iz d(wt) 


= . 
La corriente promedio de salida se puede determinar desde 
Tog = L, + I, = 21, 


Corriente discontinua de carga. Se puede despejar el valor crítico de a, en el cual 
1, y se vuelve cero. Dividiendo la ecuación (10.9) entre V2V,/Z, y sustituyendo R/Z = cos 0 
y wL/R = tan 0, obtenemos 


V.v2 1+e 
= se 9) 


0 n (a 
Z 1-e 


~ 


que se puede despejar para el valor crítico de a como 


1 — elmo) x 
1 + ela) cos(0) 


-1 


a, = O — sen (10.10) 
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donde x = E/V2V, es la relación de voltaje y 0 es el ángulo de impedancia de la carga para 
a = ac, Izo = 0. La corriente de carga descrita por la ecuación (10.8) fluye sólo durante el 
periodo a = œt = B. En œt = B, la corriente de carga cae a cero una vez más. Las ecuaciones 
derivadas para el caso discontinuo del diodo rectificador de la sección 3.4 se pueden aplicar 
al rectificador controlado. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Genere una señal pulsante en el cruce positivo por cero del voltaje de suministro vy. 
Retarde el pulso por el ángulo a deseado y aplique el mismo pulso entre las terminales de 
compuerta y cátodo de T; y T) por medio de circuitos de aislamiento de compuerta. 

2. Genere otro pulso de ángulo de retardo a + m y aplique el mismo pulso entre las termina- 
les de compuerta y fuente de 73 y T4 por medio de circuitos aislantes de compuerta. 


Ejemplo 10.2 Cómo determinar las capacidades de corriente de un convertidor monofásico 
completo con una carga RL 


El convertidor monofásico completo de la figura 10.1a tiene una carga RL con L = 6.5 mH, R = 0.5 Q, 
y E = 10 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V a (rms) 60 Hz. Determine (a) la corriente de carga 
Iro en wt = a = 60°; (b) la corriente promedio en el tiristor 74; (c) la corriente rms en el tiristor Ig; 
(d) la corriente rms de salida J,,;; (e) la corriente promedio de salida ea, y (£) el ángulo de retardo 
crítico Qe. 


Solución 
a = 60°, R = 0.5 Q, L = 6.5 mH, f = 60 Hz, w = 27 X 60 = 377 rad/s, V, = 120 V, y 0 = tan (oL/R = 78.47", 
a. La corriente de carga en estado estable con wt = a, Izo = 49.34 A. 


La integración numérica de iz en la ecuación (10.8) da la corriente promedio en el tiristor como 
I, = 4.05 A. 


c. Mediante integración numérica de i7, entre los limites wt = a y 7 + a, obtenemos la corriente 
rms en el tiristor como Ig = 63.71 A. 


d. La corriente rms de salida ls = V2 Ip = V2 X 63.71 = 90.1 A. 
e. La corriente promedio de salida Icq = 214 = 2 X 44.04 = 88.1 A. 


De la ecuación (10.10) por iteración determinamos el ángulo de retardo a, = 73.23°. 


Puntos clave de la sección 10.2 


e Al variar el ángulo de retardo a de 0 a m se puede variar el voltaje promedio de salida de 
2V m/m a —2V m/m siempre que la carga sea altamente inductiva y su corriente sea continua. 

e Para una carga puramente resistiva, el ángulo de retardo a se puede hacer variar de 0a 
1/2, y producir un voltaje de salida de 2V,,,/7 a 0. 

e El convertidor completo puede funcionar en dos cuadrantes con una carga altamente in- 
ductiva y en un cuadrante con una carga puramente resistiva. 


10.3 
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CONVERTIDORES MONOFÁSICOS DUALES 


En la sección 10.2 vimos que los convertidores monofásicos completos con cargas inductivas 
permiten sólo un funcionamiento en dos cuadrantes. Si dos de estos convertidores completos 
se conectan espalda con espalda, como se muestra en la figura 10.2a, tanto el voltaje de salida 
como el flujo de la corriente de carga se pueden invertir. El sistema proporciona funciona- 
miento en cuatro cuadrantes y se llama convertidor dual. Los convertidores duales se suelen 
utilizar en propulsores de velocidad variable de alta potencia. Si ay y az son los ángulos de 
retardo de los convertidores 1 y 2, respectivamente, los voltajes de salida promedio correspon- 
dientes son Vea Y Vega? Los ángulos de retardo están controlados de modo que un convertidor 
funcione como rectificador y el otro como inversor, pero ambos producen el mismo voltaje 
promedio de salida. Las figuras 10.2b-f muestran las formas de onda de salida de dos conver- 
tidores, donde los dos voltajes promedio de salida son los mismos. La figura 10.2b muestra las 
características v-i de un convertidor dual. 
Según la ecuación (10.1) los voltajes promedio de salida son 


2V, 
Van = — cos a (10.11) 
y 
2V, 
Vio = ~ COs az (10.12) 


Como un convertidor está rectificando y el otro está invirtiendo, 
Vear = =Vea O cosa = -cosa = cos(T — a) 
Por consiguiente, 
A) = T — oY (10.13) 


Como los dos voltajes instantáneos de salida de los dos convertidores están desfasados, 
puede haber una diferencia en el voltaje instantáneo y esto puede producir una corriente 
circulante entre los dos rectificadores. Esta corriente circulante no puede fluir a través de 
la carga y por lo común está limitada por un reactor de corriente circulante L,, como se muestra 
en la figura 10.2a. 

Si 0,1 Y vo2 Son los voltajes instantáneos de salida de los convertidores 1 y 2, respectivamente, 
la corriente circulante se puede calcular integrando la diferencia de los voltajes instantáneos 
empezando desde wt = m + ay. Como los dos voltajes promedio de salida durante el intervalo 
wt = 7 + a, a 27 — ay son iguales y opuestos, sus contribuciones a la corriente circulante 
instantánea i, es cero 


~- 


1 wt 1 wt 
walo =f (n + vdor) 


oL, T-a OL, T-a 
V wt wt 
= wn! f sen wt d(wt) — | -sen wt d(wf) 
oL, 2m- 27-01 
2V, 
= SA a, — cos œt) i, >0 para OS a, < > (10.14) 
wL, 


, T 
i <0 para ~<a, SET 
2 
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FIGURA 10.2 


Convertidor dual monofasico. (a) Circuito; (b) Cuadrante; (c) Voltaje de suministro de 
entrada; (d) Voltaje de salida para el convertidor 1; (e) Voltaje de salida para el conver- 
tidor 2, y (f) Voltaje que induce la corriente circulante. 


Para a; = 0, sólo el convertidor 1 funciona; para a; = m sólo el convertidor 2 funciona. En el 
intervalo 0 = a, < 1/2 el convertidor 1 suministra una corriente de carga positiva +ig y por 
consiguiente la corriente circulante sólo puede ser positiva. En el intervalo 1/2 < ay = 7, el 
convertidor 2 suministra una corriente de carga negativa —ig y por consiguiente sólo puede fluir 
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una corriente circulante negativa. Con a, = 7/2, el convertidor suministra corriente circulante 
positiva durante el primer medio ciclo, y el convertidor 2 suministra corriente circulante negativa 
durante el segundo medio ciclo. 

La corriente circulante instantánea depende del ángulo de retardo. Para a; = 0, su mag- 
nitud se vuelve mínima cuando wf = nm, n = 0, 2, 4, . . . , y máxima cuando wt = nt, n = 1, 3, 
5,.... Si la corriente de carga pico es /,, uno de los convertidores que controla el flujo de po- 
tencia puede conducir una corriente pico de (1, + 4V„/@L,). 

Los convertidores duales pueden funcionar con o sin corriente circulante. En el caso 
de que funcione sin corriente circulante, sólo un convertidor funciona a la vez y conduce la 
corriente de carga, y el otro convertidor está totalmente bloqueado por pulsos inhibidores 
en la compuerta. Sin embargo, el funcionamiento con corriente circulante tiene las siguien- 
tes ventajas: 


1. La corriente circulante mantiene la conducción continua de ambos convertidores durante 
todo el rango de control, independientemente de la carga. 


2. Como un convertidor siempre funciona como rectificador y el otro actúa como inversor, 
el flujo de potencia es posible en cualquier dirección y en cualquier momento. 


3. Como ambos convertidores están en conducción continua, el tiempo de respuesta para 
cambiar de funcionamiento en un cuadrante a otro es más rápido. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Controle el convertidor positivo con un ángulo de retardo de ay = a. 


2. Controle el convertidor negativo con un ángulo de retardo a2 = m — a mediante circuitos 
aislantes de compuerta. 


EJEMPLO 10.3 Cómo determinar las corrientes pico de un convertidor dual monofásico 


El convertidor dual monofásico de la figura 10.2a funciona a partir de una fuente de 120 V, 60 Hz y la 
resistencia de carga es R = 10 Q. La inductancia circulante es L, = 40 mH; los ángulos de retardo son 
a, = 60° y a = 120°. Calcule la corriente circulante pico y la corriente pico del convertidor 1. 


Solución 


w% =21 X 60 = 377 rad/s, a; = 60°, V„ = V2 X 120 = 169.7 V, f = 60 Hz y L, = 40 mH. Para wt = 271 
y a, = 77/3, la ecuación (10.14) da la corriente circulante pico 


Vna cos a4) -1697 
1) 377 x 0.04 


I, (máx) = = 11.25 A 


E wL, 


La corriente pico de carga es Z, = 169.71/10 = 16.97 A. La corriente pico del convertidor 1 es (16.97 + 
11.25) = 28.22 A. 


Puntos clave de la sección 10.3 


e El convertidor dual se compone de dos convertidores completos; un convertidor que 
produce voltaje de salida positivo y otro que produce voltaje de salida negativo. 
Variando el ángulo de retardo a de 0 a m se puede hacer que el voltaje promedio de 
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salida varie de 2V,,,/7 a —2V,,,/1r, siempre que la carga sea altamente inductiva y su co- 
rriente sea continua. 


e Para una carga altamente inductiva, el convertidor dual puede funcionar en cuatro cua- 
drantes. La corriente puede fluir hacia dentro y hacia fuera de la carga. Se requiere un 
inductor de cd para reducir la corriente circulante. 


CONVERTIDORES TRIFÁSICOS COMPLETOS 


Los convertidores trifásicos [2,11] tienen un extenso uso en aplicaciones industriales hasta el 
nivel de 120 kW, donde se requiere un funcionamiento en dos cuadrantes. La figura 10.3a 
muestra un circuito convertidor completo con una carga altamente inductiva. Este circuito se 
conoce como puente trifásico. Los tiristores se encienden en un intervalo de 7/3. La frecuencia 
del voltaje de rizo de salida es 6f, y el requerimiento de filtrado es menor que el de los conver- 
tidores de media onda. En wt = 1/6 + a, el tiristor T ya está conduciendo y el tiristor T4 se 
enciende. Durante el intervalo (7/6 + a) S wt = (1/2 + a), los tiristores T; y Tg conducen el 
voltaje de linea a línea vap(= Van — Vpn) aparece a través de la carga. En wt = 1/2 + a, el tiris- 
tor T, se enciende y el tiristor Tę se polariza a la inversa de inmediato. El tiristor Te se apaga 
por conmutación natural. Durante el intervalo (m/2 + a) < of = (7/6 + a), los tiristores T4 y 
T, conducen y el voltaje de línea a línea v,, aparece a través de la carga. Si los tiristores están 
numerados, como se muestra en la figura 10.3a, la secuencia de disparo es 12, 23, 34, 45, 56 y 61. 
Las figuras 10.3b-h muestran las formas de onda del voltaje de entrada, el voltaje de salida, la 
corriente de entrada y las corrientes a través de los tiristores. 
Si los voltajes de línea a neutro se definen como 


Van = Vin Sen oot 


27 
Vpn = Vm sen (or — =) 
27 
Ven = Vpn sen (or + =) 
los voltajes de linea a linea correspondientes son 
T 
Vap = Van — Vpn = V3 V,, sen (or + z) 
T 
Ube = Vpn — Ven = V3 Vpsen (or - z) 
T 
Vea = Ven — Van = V3 Va sen( ww + =) 


El voltaje promedio de salida se calcula a partir de 


3 T/2 +a 3 T/2 +a 7 
Vas al va A wt) = > V3 V,, sen (or + 2)a(r) (10.15) 


a /6 +a TJ 6 +0 


COS Q 


INV 
E T 
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FIGURA 10.3 


Convertidor trifasico completo. (a) Circuito; (b) Secuencias de disparo; (c) Voltajes de fase; (d) Voltaje 
de salida (voltajes de línea a línea); (e) Corriente a través del tiristor T}; (f) Corriente a través del tiris- 
tor Tz; (g) Corriente de suministro de entrada, y (h) Corriente de carga constante. 
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El voltaje promedio de salida máximo para el ángulo de retardo, a = 0 es 


AVE Va 


dm = 
y el voltaje promedio de salida normalizado es 
V, 
V, = —* =cosa (10.16) 


dm 


El valor rms del voltaje de salida se calcula desde 


3 [yaa z 1/2 
Vins = B 3V2, sen? (or + Taon] 
T/6 +a 


1 3V3 1/2 
= 3 AG + NS cos 2a) (10.17) 
T 


Las figuras 10.5b-h muestran las formas de onda para a = 7/3. Para a > 7/3, el voltaje 
instantáneo de salida v, tiene una parte negativa. Como la corriente a través de los tiristores no 
puede ser negativa, la corriente de carga siempre es positiva. Por consiguiente, con una carga 
resistiva, el voltaje instantáneo de carga no puede ser negativo, y el convertidor completo se 
comporta como un semiconvertidor. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Genere una señal pulsante en el cruce positivo cero del voltaje de fase Van. Retarde del 
pulso el ángulo deseado a + 1/6 y aplicarlo a las terminales de compuerta y cátodo de Tı 
por medio de un circuito aislante de compuerta. 


2. Genere cinco pulsos más con retardo de 1/6 entre sí para disparar a T>, T3,... ,T, res- 
pectivamente, por medio de circuitos aislantes de compuerta. 


Ejemplo 10.4 Cómo determinar el desempeño de un convertidor trifásico de onda completa 


El convertidor trifásico de onda completa de la figura 10.3a funciona con una fuente trifásica de 208 V, 60 
Hz conectada en Y y la resistencia de carga es R = 10 Q. Si se requiere obtener un voltaje promedio de 
salida de 50% del voltaje de salida máximo posible, calcule (a) el ángulo de retardo a; (b) las corrientes 
rms y promedio de salida; (c) las corrientes promedio y rms a través del tiristor; (d) la eficiencia de recti- 
ficación; (d) el TUF, y (f) el PF de entrada. 


Solución 

El voltaje de fase V, = 208/V3 = 120.1 V, V,, = V2 V, = 169.83, V, = 0.5 y R = 10 Q. El voltaje 
máximo de salida Vj, = 3VW3V,,/1 = 3V3 X 169.83/1 = 280.9 V. El voltaje promedio de salida Vig = 
0.5 X 280.9 = 140.45 V. 


a. Según la ecuación (10.16), 0.5 = cos a, y el ángulo de retardo es a = 60°. 
b. La corriente promedio de salida [gg = V¿q/R = 140.45/10 = 14.05A. De la ecuación (10.17), 


1 3V3 1/2 
Vims = V3 X 169.83 ial Y3 os(2 x 60°)| = 159.29 V 


T 


y la corriente rms Jms = 159.29/10 = 15.93 A. 
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ce. La corriente promedio de un tiristor [4 = [¿4/3 = 14.05/3 = 4.68 A, y la corriente rms de un 
tiristor Ip = lms V2/6 = 15.93 V2/6 = 9.2 A. 


d. De la ecuación (3.3) la eficiencia de rectificación es 


Vaala 140.45 X 14.05 
= 0.778 o 778% 
n ais 159.29 X 15.93 2 


e. La corriente rms de linea de entrada J, = Ims V4/6 = 13 A y la capacidad de VAR de entrada 
VI = 3 V, I = 3 X 120.1 x 13 = 4683.9 VA. De la ecuación (3.8), TUF = Vegleq/VI = 140.45 Xx 
14.05/4683.9 = 0.421. 


f. La potencia de salida P, = R = 15.93? X 10 = 2537.6 W. El PF = P,¿/VI = 2537.6/4683.9 = 0.542 
(retardo). 


Nota: el PF es menor que el de los semiconvertidores trifásicos, pero mayor que el de los 
convertidores trifasicos de media onda. 


Ejemplo 10.5 Como determinar el factor de potencia de entrada de un convertidor trifasico 
completo 


La corriente de carga del convertidor trifásico completo de la figura 10.3a es continua con contenido de rizo 
insignificante. (a) Exprese la corriente de entrada en una serie de Fourier y determine el HF de la corriente 
de entrada, el DF, y el PF de entrada. (b) Si el ángulo de retardo a = 77/3, calcule V,,, HF, DF, y PF. 


Solución 


a. La forma de onda de la corriente de entrada se muestra en la figura 10.3g y la corriente instan- 
tánea de entrada de una fase se puede expresar en una serie de Fourier como 


00 


(1) = a9 + X, (a, cos not + b, sen not) 
n=1,2,... 
donde 
1 2m 
do = 37 i,(t)d(wt) = 0 
27), 
1 271 
a, = al. i(t) cos not d(wt) 
TJO 
1 51/6+a 117/6 +a 
= 2 f l, cos not d(wt) — / I, cos not d(wt) 
T T/6+a 71/6+a 
Al, 
= -21 sen — sen na para n = 1,3,5, ... 
nT 3 


0 paran =2,4,6,... 


27 
1 
b, = ah i,(t) sen not d(ot) 
0 


T 


1 5u/6+a 117/6 +a 
= 2 f l sen not d(wt) — I I, sen not d(wt) 


T l6+a 7/6 +a 
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Al, 
= —* cos — cos na para n = 1,3,5,... 
nt 6 


=0 paran = 2,4,6,... 


Como ay = 0 y las corrientes de armónicos múltiplos impares del tercer armónico (para n = 
múltiplo de 3) no estarán en una fuente trifásica balanceada, la corriente de entrada se puede 
escribir como 


00 
i(t)= NY  vV2[,,sen(not + d,) para n=1,5,7,11,13,... 
donde 
bn = tan! -> = -na (10.18) 
El valor rms de la corriente de entrada del n-ésimo armónico está dado por 


1 2V2 I nt 
In = Z + b3? = f 10.19 
Sn V2 (a; 1) nt sen 3 ( ) 


El valor rms de la corriente fundamental es 


6 
Ty ae 


T 


L = 0.77971, 


La corriente rms de entrada es 


2 571/6 +a 1/2 7 
I, = E P d(ot) | =l he 0.81651, 


16 +a 


ILN 1/2 TT 2 1/2 
HF = ( +) 1 = ( ) 1 = 0.3108 o 31.08% 
la 3 


DF = cos d, = cos(—a) 


Ty 


3 
PF = 7 cos(—a) = — cosa = 0.9549 DF 
T 


S 


b. Para a = 7/3, V„ = cos(1/3) = 0.5 pu, HF = 31.08%, DF = cos 60° = 0.5 y PF = 0.478 (retardo). 


Nota: observamos que el PF de entrada depende del ángulo de retardo a. 


10.4.1 Convertidor trifásico completo con carga RL 


Según la figura 10.3d el voltaje de salida es 


T T T 
Vo = Vab = VĒ Vosen(or + T) parde SoS Te 


T 
V2 Vp sen wt' para ta Sof => +a 
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donde wt’ = wt + 7/6, y Vap es el voltaje rms de entrada de línea a línea. Seleccionando Vab 
como voltaje de referencia con respecto al tiempo, la corriente de carga iz se calcula desde 


di, 


2 
Loy + Rit + E = V2 Va sen oot’ para 3 tase = +a 


cuya solución de la ecuación (10.8) es 


V2 V, 
ip = 7 sen (at! = 0) = R 
E v2V, P 
de ote 7 ¿sen (E ba 0) a +a) lot] (10.20) 


donde Z = [R? + (oLy?]'? y 0 = tan? (wL/R). En condición de estado estable, iy (ot' = 
27/3 + a) = i lœt’ = 1/3 + a) = [,¡. Aplicando esta condición a la ecuación (10.20), obtenemos 
el valor de J; ¡ como 


V2V,, sen(2/3 + a — 0) — sen(m/3 + a — 0) e (RDA) 
lı = Z 1 — e (RIL) (7/30) 


(10.21) 


E 
TR para Ir, = 0 


Corriente discontinua a través de la carga. Si hacemos /;; = 0 en la ecuación (10.21), 
dividimos entre V2V,/Z.y sustituimos R/Z = cos 0 y wL/R = tan 9, obtenemos el valor crítico de la 
relación de voltaje x = E/V2V,, como 


21 T = e, 
sen[ A +a-0 sen| z +a — 0 ) el m0) 


1 — el a) 


cos(0) (10.22) 


la cual se puede despejar para el valor crítico de a = a, para valores conocidos de x y 6. Para 
a = ae 1,1 = 0. La corriente de carga descrita por la ecuación (10.20) fluye sólo durante el 
periodo a = wt = B. En wt = fi, la corriente de carga cae de nuevo a cero. Las ecuaciones 
derivadas para el caso discontinuo del diodo rectificador de la sección 3.8 son aplicables al 
rectificador controlado. 


Ejemplo 10.6 Cómo determinar las capacidades de corriente de un convertidor trifásico 
completo con una carga RL 


El convertidor trifásico completo de la figura 10.3a tiene una carga de L = 1.5 mH, R = 2.5 Q, y E = 10 V. El 
voltaje de entrada de línea a línea es Vıp = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = 7/3. Determine 
(a) la corriente de carga en estado estable 771 en wt’ = 7/3 + a (u wt = 1/6 + a); (b) la corriente promedio 
I, a través del tiristor; (c) la corriente rms Jp a través del tiristor; (d) la corriente rms de salida /,ms, y (e) la 
corriente promedio de salida /.¿. 
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Solución 
a = 7/3, R = 2.5 Q, L = 1.5 mH, f = 60 Hz, w = 27 X 60 = 377 rad/s, V,, = 208 V, Z = [R? + (oL)! = 
2.56 Q, y 0 = tan (oL/R) = 12.74°. 


La corriente de carga en estado estable en wf’ = 7/3 + a, es Iz; = 20.49 A. 


La integración numérica de iz en la ecuación (10.20), entre los límites wt! = 1/3 + a a 27/3 + a, da 
la corriente rms promedio en el tiristor, Z4 = 17.42 A. 


c. Por integración numérica de if, entre los límites wt’ = 7/3 + a a 27/3 + a, se obtiene la co- 
rriente rms en el tiristor, Jp = 31.32 A. 


d. La corriente rms de salida es Im, = W3Ig = V3 X 31.32 = 54.25 A. 


e. La corriente promedio de salida es Zq = 314 = 3 X 17.42 = 52.26 A. 


Puntos clave de la sección 10.4 


e La frecuencia del rizo de salida es seis veces la frecuencia de suministro. 
e El convertidor trifásico completo se utiliza comúnmente en aplicaciones prácticas. 


e Puede funcionar en dos cuadrantes siempre que la carga sea altamente inductiva y man- 
tenga la corriente continua. 


CONVERTIDORES TRIFÁSICOS DUALES 


Por lo general, en muchos propulsores de velocidad variable se requiere el funcionamiento 
en cuatro cuadrantes y los convertidores trifásicos duales se utilizan mucho en aplicaciones 
hasta el nivel de 2000 kW. La figura 10.4a muestra unos convertidores trifásicos duales donde 
dos están conectados espalda con espalda. En la sección 10.3 vimos que debido a las dife- 
rencias de los voltajes instantáneos entre los voltajes de salida de los convertidores, una 
corriente circulante fluye a través de los convertidores. Por lo común un reactor circulante 
L,, como se muestra en la figura 10.4a, limita la corriente circulante. Los dos convertidores 
están controlados de tal modo que si a es el ángulo de retardo del convertidor 1, el ángulo 
de retardo del convertidor 2 es a, = m — a4. Las figuras 10.4b a f muestran las formas de 
onda para los voltajes de entrada y salida y del voltaje a través del inductor L,. El funciona- 
miento de cada convertidor es idéntico al de un convertidor trifásico completo. Durante el 
intervalo (7/6 + œ) S œt S (1/2 + 04), el voltaje de línea a línea vy, aparece a través de la 
salida del convertidor 1, y vp: aparece a través del convertidor 2. 
Si los voltajes de línea a neutro se definen como 


Van = Vin Senwt 


ae 
Von = Vin Sen| ot — 3 


2 
Ven = Vp sen la + =) 


Los voltajes correspondientes de linea a linea son 


T 
Vab = Van — Vpn = V3 Vpn sen (or + z) 
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FIGURA 10.4 


Convertidor trifásico dual. (a) Circuito; (b) Secuencias de disparo; (c) Voltajes de suministro de entrada; 
(d) Voltaje de salida del convertidor 1; (e) Voltaje de salida para el convertidor 2, y (f) Voltaje del induc- 


tor circulante. 
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T 
Ube = Vpn = Ven = v3 Vin SEN (or = 2) 


5 
Vea = Ven — Van = V3 Vp sen (or + =) 


Si vo1 Y Vo2 son los voltajes de salida de los convertidores 1 y 2, respectivamente, el voltaje 
instantáneo a través del inductor durante el intervalo (7/6 + a1) S wt < (1/2 + ay) es 


V, = Vol H Vo2 = Vab Ube 


= V3 Vp sen (or + z) — sen (or — z) | 


= 3V,,cos (or = =) (10.23) 
La corriente circulante se puede calcular desde 


1 wt 1 wt 
i(t) = v, d( wt) 


oL, 7/6 +01 


3Vin T 
= Mn sen (or - z) — sen a | (10.24) 


r 


3V,, COS (or - aos 


oL, T/6 +04 


La corriente circulante depende del ángulo de retardo a, y de la inductancia L,. Esta corriente 
se vuelve máxima cuando wt = 27/3 y a, = 0. Aun sin carga externa alguna, los convertidores 
continuarían funcionando gracias a la corriente circulante como resultado del voltaje de rizo 
a través del inductor. Esto permite la inversión suave de la corriente a través de la carga 
durante el cambio de funcionamiento de un cuadrante a otro y proporciona respuestas dinámi- 
cas rápidas, en especial para propulsores de motores eléctricos. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Al igual que el convertidor monofásico dual, controle el convertidor positivo con un 
ángulo de retardo a, = a. 


2. Controle el convertidor negativo con un ángulo de retardo a2 = m — a mediante circuitos 
aislantes de compuerta. 


Puntos clave de la sección 10.5 


e El convertidor trifásico dual se utiliza en aplicaciones de alta potencia hasta de 2000 kW. 


e Para una carga altamente inductiva, el convertidor dual puede funcionar en cuatro cua- 
drantes. La corriente puede entrar y salir de la carga. 


e Se requiere un inductor para reducir la corriente circulante. 
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CONTROL DE MODULACIÓN POR ANCHO DE PULSO 


El PF de los convertidores controlados por fase depende del ángulo de retardo a, y por lo ge- 
neral es bajo, sobre todo en el rango de bajos voltajes de salida. Estos convertidores generan 
armónicos en la fuente. Las conmutaciones forzadas al encender y apagar los dispositivos de 
conmutación como se muestra en la figura 10.5 pueden mejorar el PF de entrada y reducir los 
niveles de armónicos. Los dispositivos de conmutación Qı y O, se encienden al mismo tiempo 
en tanto que Q; y Q4 se apagan. Asimismo, los dispositivos de conmutación Q3 y Q4 se encien- 
den al mismo tiempo en tanto que Q, y O, se apagan. El voltaje de salida dependerá del tipo de 
algoritmos de control de los dispositivos de conmutación. Estas técnicas de conmutación 
forzada se están volviendo atractivas para la conversión cd-ca [3,4]. Con el avance de los dispo- 
sitivos semiconductores de potencia (por ejemplo, tiristores apagados por compuerta [GTO], 
transistores bipolares de compuerta aislada [IGBT], e IGCT) se pueden implementar para 
convertidores cd-ca prácticos [12,14]. Las técnicas básicas de conmutación forzada para conver- 
tidores cd-ca se pueden clasificar de la manera siguiente: 


1. Control por ángulo de extinción 

2. Control por ángulo simétrico 

3. Modulación por ancho de pulso (PWM) 
4. PWM seinoidal monofasica 

5. Control de PWM trifásica 


En el control por ángulo de extinción, el componente fundamental de la corriente de en- 
trada se adelanta al voltaje de entrada, y el factor de desplazamiento (PF) se adelanta. En 
algunas aplicaciones esta característica puede ser deseable para simular una carga capaci- 
tiva y para compensar las caídas de voltaje de línea. En el control por ángulo simétrico el 
componente fundamental de la corriente de entrada está en fase con el voltaje de entrada 
y el DF es unitario. Estos tipos de control [27] se utilizan en algunas aplicaciones y no se 
estudian más en este libro. El control de PWM senoidal es el de más uso. Sin embargo, el 
funcionamiento y análisis del control de PWM permiten entender las técnicas tanto de control de 
PWM como de control de PWM senoidal. 
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10.6.1 Control de PWM 


Si el voltaje de salida de los convertidores monofásicos se controla variando el ángulo de re- 
tardo, sólo hay un pulso por medio ciclo en la corriente de entrada del convertidor, y como 
resultado el armónico de menor orden es el tercero. Es difícil filtrar la corriente de armóni- 
cos de menor orden. En el control de PWM, los interruptores del convertidor se encienden 
y apagan varias veces durante un medio ciclo y el voltaje de salida se controla variando el 
ancho de los pulsos [15,17]. Las señales de compuerta se generan comparando una onda 
triangular con una señal de cd, como se muestra en la figura 10.6g. Las figuras 10.6a a f 
muestran el voltaje de entrada, el voltaje de salida y la corriente de entrada. Los armónicos 
de bajo orden se pueden eliminar o reducir seleccionando el número de pulsos por medio 
ciclo. Sin embargo, si aumenta el número de pulsos también aumentaría la magnitud de los 
armónicos de alto orden, que son muy fáciles de filtrar. 

El voltaje de salida y los parámetros de desempeño del convertidor se pueden determi- 
nar en dos pasos: (1) considerando sólo un par de pulsos de modo que si un pulso comienza 
cuando wf = ay y termina cuando wt = a; + à, el otro pulso comienza cuando wt = m + ay 
y termina cuando wt = (m + a, + 81), y (2) combinando los efectos de todos los pares. Si el 
pulso m-ésimo comienza cuando wt = a,, y su ancho es 6,,, el voltaje promedio de salida 
debido a p número de pulsos se calcula como sigue 


p 2 amt Òm 
Vaa = s|>/ Vn sen wt d(wt) 
m= Qn 
V, 2 
= — X [cos ap — cos(a, + 8n)] (10.25) 
T m=1 


Si la corriente de carga con un valor promedio de /, es continua y su rizo es insignificante, la 
corriente instantánea de entrada se puede expresar en una serie de Fourier como 


ilt) = Ay + >) (4,cos not + B, sen not) (10.26) 


Dada la simetría de la forma de onda de la corriente de entrada no puede haber armónicos 
pares y Ay debe ser cero, y los coeficientes de la ecuación (10.26) son 


1 27 
A, = 7 i(t) cos not d(wt) 
TJO 
p J Am Öm 2 T HAm +8 jn /2 
=> Bi 1, cos nwt d(w) — l, cos nwt dor) =0 
m=1L 7 Jy +8,,/2 TS +e, 


m m 


1 27 
B, = J i(t) sen not d(wt) 
To 


p 2 Am Òm 2 T +O, FS py /2 
=> Bi [, sen not d(ot) — T [, sen not ate 
Q 


m tÒm/2 T HAm 
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FIGURA 10.6 


Control de PWM. (a) Voltaje de suministro de entrada; (b) Voltaje de salida; (c) 
Corriente de línea a través del interruptor $41; (d) Corriente a través del interrup- 
tor S3; (e) Corriente de suministro de entrada; (f) Corriente de carga constante, 


y (g) Generación de señales de control de compuerta. 
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Al, 2 nd, 38 
tS (lol) 


Om 
— sen h (on + 4 + «) | para n = 1,3,5,... (10.27) 


La ecuación (10.26) se puede reescribir como 
00 


i(t) = NY V21,sen(not + p) (10.28) 


n=1,3,.. 


donde q, = tan !(A,/B,) = 0 y I, =(4 + Be) 2/42 = B,/V2. 


10.6.2 PWM senoidal monofásica 


Los anchos de los pulsos se pueden variar para controlar el voltaje de salida. Si hay p pulsos por 
medio ciclo con el ancho igual, el ancho máximo de un pulso es 1/p, pero los anchos de 
los pulsos podrían ser diferentes. Es posible seleccionar los anchos de los pulsos de modo 
que se puedan eliminar ciertos armónicos. Hay diferentes métodos de variar los anchos de 
los pulsos y el más común es la modulación senoidal por ancho de pulso (SPWM) [18-20]. En 
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FIGURA 10.7 


Control por ancho de pulso senoidal. (a) Generación de señales de control de compuerta; 
(b) Corriente a través del interruptor $4; (c) Corriente a través del interruptor S3; (d) 
Corriente de suministro de entrada, y (e) Corriente de carga constante. 


10.6.3 
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el control de SPWM, como se muestra en la figura 10.7a-e, los anchos de pulso se generan 
comparando un voltaje de portadora triangular v, de amplitud A, y frecuencia f, con un voltaje 
semisenoidal de referencia v, de amplitud variable A, y frecuencia 2f,. El voltaje senoidal ve 
está en fase con el voltaje de fase de entrada v, y tiene dos veces la frecuencia de suministro fs. 
Los anchos de los pulsos (y el voltaje de salida) se varían cambiando la amplitud A,, o el índice 
de modulación M de 0 a 1. El índice de modulación se define como 


M=—* (10.29) 


En un control de PWM senoidal el DF es unitario y PF se mejora. Los armónicos de 
bajo orden se eliminan o reducen. Por ejemplo, con cuatro pulsos por medio ciclo el armó- 
nico de menor orden es el quinto; con seis pulsos por medio ciclo, el armónico de menor 
orden es el séptimo. Se pueden usar programas de computadora para evaluar los desempeños 
de control PWM y SPWM uniformes, respectivamente. 


Notas: 


1. Para modulación de pulsos múltiples, los pulsos de distribuyen de manera uniforme y tie- 
nen los mismos anchos, ò = ò. Para una SPWM, los pulsos no se distribuyen uniforme- 
mente y los anchos de pulso son diferentes. Las ecuaciones de la sección 10.6.1 derivadas 
en formas generales se pueden utilizar para una SPWM. 


2. Al igual que los inversores PWM, las señales de control de compuerta de los convertido- 
res se generan comparando una señal portadora v, con una señal de referencia Vef para 
mantener el voltaje o corriente deseada. Para rectificadores, una entrada sinusoidal i, que 
esté en fase con el voltaje de suministro v, es deseable para obtener un alto PF de entrada 
con un bajo valor de THD de la corriente de entrada. 


Rectificador trifásico de PWM 


Hay dos topologías de circuito para rectificadores trifásicos: (1) un rectificador de fuente de 
corriente en el que la inversión de potencia se realiza por inversión de voltaje de cd, y (2) un rec- 
tificador de fuente de voltaje, donde la inversión de potencia se realiza por inversión de 
corriente en el enlace de cd. La figura 10.8 muestra los circuitos básicos de estas dos topologías 
[5]. El inductor Lp de la figura 10.8a mantiene una corriente constante hacia la carga mientras 
que los capacitores del lado de entrada proporcionan trayectorias de baja impedancia para 
la corriente de carga. El capacitor Cp de la figura 10.8b mantiene un voltaje constante hacia la 
carga en tanto que las inductancias del lado de entrada garantizan la continuidad de las corrientes 
de línea y mejoran el factor de potencia de entrada. 

En la figura 10.9a se muestra un rectificador trifásico de fuente de voltaje con un lazo de 
control de retroalimentación. El voltaje de enlace de cd se mantiene a un valor de referencia 
deseado utilizando un lazo de control de retroalimentación. Se mide y compara con una refe- 
rencia Vef. La señal de error activa y desactiva los seis dispositivos de conmutación del recti- 
ficador. El flujo de potencia de y hacia la fuente de ca se puede controlar de acuerdo con los 
requerimientos de voltaje del enlace de cd. El voltaje Vp se mide en el capacitor Cp del lado 
de cd. Controlando el voltaje de enlace de cd de modo que el flujo de corriente se invierta en el 
enlace de cd se puede controlar la inversión de potencia. 

En el modo de funcionamiento como rectificador, la corriente Ip es positiva y el capaci- 
tor Cp se descarga a través de la carga de cd, y la señal de error hace que el circuito de control 
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FIGURA 10.8 


Topologías básicas para rectificadores PWM de conmutación forzada: (a) rectificador de fuente 
de corriente; (b) rectificador de fuente de voltaje. 


demande más potencia a la fuente de ca. El circuito de control toma la potencia de la fuente 
generando las señales de PWM apropiadas para los dispositivos de conmutación. Fluye más 
corriente del lado de ca hacia el lado de cd, y el voltaje del capacitor se recupera. En el modo 
de funcionamiento como inversor Ip se vuelve negativa y el capacitor Cp se sobrecarga. La 
señal de error demanda que el control descargue el capacitor y que devuelva potencia al sumi- 
nistro de ca. 

La PWM puede controlar tanto la potencia activa como la potencia reactiva. Por con- 
siguiente, este tipo de rectificador se puede usar para corrección del PF. Las formas de onda 
de corriente de ca también se pueden mantener casi senoidales si se reduce la contaminación 
armónica de la fuente. La PWM activa y desactiva los interruptores en una forma preestable- 
cida, por lo general una forma de onda senoidal de voltaje o corriente [26]. Un ejemplo de 
la modulación de una fase se muestra en la figura 10.9b con amplitud de Vinog para la señal 
moduladora. 
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(b) Patrón de PWM y su voltaje modulador fundamental Vyop 


FIGURA 10.9 


Rectificador de fuente de voltaje de conmutación forzada. 


Dependiendo de la estrategia de control, un rectificador de conmutación puede fun- 
cionar como inversor o como rectificador [22]. Por consiguiente, con frecuencia se le re- 
fiere como convertidor. Para controlar el flujo de potencia de la fuente de ca a la carga y 
viceversa, como se muestra en la figura 10.10, con frecuencia dos convertidores como esos 
se conectan en cascada. El primero convierte la ca en un voltaje variable de enlace de cd 
y el segundo convierte la cd en una ca variable a una frecuencia fija o variable [23,25]. 
Las técnicas de control avanzadas (por ejemplo, modulación por vector espacial y SPWM) 
pueden mantener una corriente de entrada casi senoidal de la fuente de ca con un PF uni- 
tario y suministrar un voltaje o corriente de salida casi senoidal a la carga [6, 7, 21]. Se pueden 
usar técnicas de control avanzadas para generar una salida trifásica desde una fuente 
monofásica [8, 9]. 


Principales ventajas: 


e Se puede modular la corriente o el voltaje, lo que genera menos contaminación armónica. 
e Se puede controlar El PF, e incluso hacer que se adelante. 


e Se puede construir el circuito como rectificador de fuente de voltaje o rectificador 
de fuente de corriente. 
e Se puede invertir el PF revertiendo la corriente en el enlace de cd. 
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FIGURA 10.10 


Dos convertidores de conmutación forzada conectados en cascada. 
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Puntos clave de la sección 10.6 


e Los convertidores de conmutación forzada permiten controlar el PF desde la fuente de ca 
a la carga de cd y viceversa al mismo tiempo que minimizan el contenido armónico y el 
alto PF de entrada. 

e Se puede usar la misma topología para rectificación (ca-cd) e inversión (cd-ca). 

e Los convertidores de tiristor y GTO se utilizan especialmente para aplicaciones de alto 
voltaje y alta potencia. 


CONVERTIDORES MONOFÁSICOS EN SERIE 


Para aplicaciones de alto voltaje se pueden conectar en serie dos o más convertidores para 
compartir el voltaje y también para mejorar el PF. La figura 10.11a muestra dos convertido- 
res completos conectados en serie y la relación de vueltas entre el primario y el secundario 
es Ny/N, = 2. Dado que no hay diodos de conducción libre, no se puede evitar uno de los 
convertidores y ambos convertidores deben funcionar al mismo tiempo. 

En modo de rectificación, un convertidor está totalmente adelantado (a; = 0) y el 
ángulo de retardo del otro convertidor, az, se hace variar de 0 a m para controlar el voltaje 
de cd de salida. Las figuras 10.11b y c muestran el voltaje de entrada, el voltaje de salida, la 
corriente de entrada a los convertidores, y la corriente de suministro de entrada. 

En el modo de inversión, un convertidor está totalmente retardado, a, = m, y el ángulo 
de retardo del otro convertidor, ay, se hace variar de 0 a m para controlar el voltaje prome- 
dio de salida. La figura 10.11d muestra las características v-i de convertidores completos en 
serie. 

Según la ecuación (10.1), los voltajes promedio de salida de dos convertidores comple- 
tos son 


Vea = a m 
cd1 T ar 
_ 2Vin 
Vian = COS 07 
El voltaje promedio de salida resultante es 
2Vin 
Va = Val + Vea = — (cos a, + COS ay) (10.30) 


El voltaje promedio máximo de salida para a; = a2 es Vay, = 4V,,/7. En el modo de rectifica- 
ción, ay = 0 y 0 Sa) S rr; entonces 


2V, 
Va = Vea + Vea2 = zC + cos az) (10.31) 


y el voltaje de salida de cd normalizado es 


V, 
V, = a = 0.5(1 + cos ay) (10.32) 
dm 
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Convertidores monofásicos completos. 
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En el modo de inversión, 0 = a, = 7 y az = m; por lo tanto 


2Vin 
Vea = Va + Von = ~a (cos a, = 1) (10.33) 


y el voltaje promedio de salida normalizado es 


Vo 
V, = a = 0.5(cos a; — 1) (10.34) 
dm 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Genere una sefial pulsante en el momento del cruce positivo por cero del voltaje de fase v,. 


2. Retrase el pulso en los ángulos deseados a; = 0 y a2 = a para disparar el convertidor 1 y el 
convertidor 2, respectivamente, mediante circuitos de aislamiento de compuerta. 


Ejemplo 10.7 Cómo determinar el factor de potencia de entrada de un convertidor 
monofásico completo en serie 


La corriente de carga (con un valor promedio de /,) de los convertidores completos en serie de la fi- 
gura 10.11a es continua y el contenido de rizo es insignificante. La relación de vueltas del transforma- 
dor es N,/N, = 2. Los convertidores funcionan en modo de rectificación de tal modo que a; = 0 y az 
varía de 0 a v. (a) Exprese la corriente de suministro de entrada en una serie de Fourier y determine 
el HF de la corriente de entrada, el DF, y el PF de entrada. (b) Si el ángulo de retardo es aj = 1/2 y el 
voltaje de entrada pico es Vm = 162 V, calcule Veg, Vn, Vrms, HF, DF y PF. 


Solución 


a. La figura 10.11b muestra la forma de onda de la corriente de entrada, y la corriente de suminis- 
tro de entrada instantánea se puede expresar en una serie de Fourier como 


00 
i(t) = Y V2I,sen(nwt + pn) (10.35) 
n=1,2,... 
donde q, = —na,/2. La ecuación (10.58) da el valor rms de la corriente de entrada del n-ésimo 
armónico 
I 41, na) 2V21, na) 10 36 
O Ss = — m S3 (10.36) 
El valor rms de la corriente fundamental es 
= 2V21, Q2 10 37 
a = cos (10.37) 
La corriente rms de entrada se determina como 
a Y? 
L= h1 -— (10.38) 
T 


De la ecuación (3.22), 


(10.39) 


HF -| = >. if 


4(1 + cos az 
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De la ecuación (3.21), 


DF = cos dy = cos =) (10.40) 
De la ecuación (3.23), 


La V2(1 + cos a 
PF = tt cos = A 2) (10.41) 
I; 2. [a(r — œ)] 


b. a, = Oy a = 7/2. Según la ecuación (10.30), 


162 
Va = (2 x ¢ cos) = 103.13 V 


De la ecuación (10.32), V, = 0.5 pu y 


2 T 
Vie = A (2V,)?sen? ot d(wt) 


27 ja 


1 sen 2 1/2 
Vems = vav (« a) + 2) = Vp = 162 V 
T 2 
2V2 
la = ya cosy =0.63661, y 1 =0.7071I, 
T 


I 2 1/2 
ur = (+) 1 = 0.4835 0 48.35% 
sl 


$, =- y DF =cos (-2) = 0.7071 


ay 
4 


I 
PF = y cos( —,) = 0.6366 (retrasado) 


Nota: el desempeño de los convertidores completos en serie es semejante al de los semi- 
convertidores monofásicos. 


Punto clave de la sección 10.7 


e Los semiconductores y los convertidores completos se pueden conectar en serie para 
compartir el voltaje e incluso para mejorar el PF de entrada. 


CONVERTIDORES DE DOCE PULSOS 


Un puente trifásico produce un voltaje de salida de seis pulsos. Para aplicaciones de alta 
potencia como transmisión de cd de alto voltaje y propulsores de motores de cd, por lo ge- 
neral se requiere una salida de 12 pulsos para reducir los rizos de salida y para aumentar 
las frecuencias de rizo. Se pueden combinar dos puentes de 6 pulsos en serie o en paralelo 
para producir una salida efectiva de 12 pulsos. En la figura 10.12 se muestran dos configu- 
raciones. Si se conecta un secundario en Y y el otro en delta (A) se puede lograr un despla- 
zamiento de fase de 30° entre los devanados secundarios. 


10.8 Convertidores de doce pulsos 
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Configuraciones de salida de 12 pulsos. 
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Los dos convertidores de la figura 10.12a están conectados en serie y el voltaje de salida 
efectivo será dos veces el voltaje promedio de salida de un solo convertidor. Es decir, vy = 
Vo, + Vo2. La misma corriente de carga ig, = ia2 = I, fluye por ambos convertidores. Los dos 
convertidores de la figura 10.12b están conectados en paralelo y el voltaje de salida efectivo 
será el mismo que el de un solo convertidor vg = Vg; = Vo2, pero la corriente compartida 
por cada convertidor será la mitad de la corriente total de carga J,. Es decir, la corriente de 
carga I, será dos veces la corriente de un solo convertidor, ig, + igg = 2ig, = Ia. Se conectan 
dos inductores iguales L4 y Lz para garantizar que la corriente se comparta por igual en condi- 
ciones dinámicas. Con la conexión en los inductores como se muestra, si la corriente a través 
del convertidor 1 se cae, la Ldi/dt que pasa a través de L4 se reduce y se induce a través del 
inductor L2(=L;) un voltaje igual correspondiente de polaridad opuesta. El resultado es 
una trayectoria de baja impedancia a través del convertidor 2 y la corriente se desvía hacia 
el convertidor 2. 


DISEÑO DE CIRCUITOS DE CONVERTIDOR 


El diseño de circuitos de convertidor requiere determinar las capacidades de los dispositivos 
de conmutación (por ejemplo, tiristores) y diodos. Los interruptores y los diodos se especi- 
fican según la corriente promedio, corriente rms, corriente pico y voltaje inverso pico. En 
el caso de los rectificadores controlados, las capacidades de corriente de los dispositivos 
dependen del ángulo de retardo (o control). Las capacidades de los dispositivos de potencia deben 
diseñarse en la condición del peor de los casos, y esto ocurre cuando el convertidor suminis- 
tra el voltaje promedio de salida máximo V4m. 

La salida de los convertidores contiene armónicos que dependen del ángulo de control 
(o retardo) y por lo común la condición del peor caso suele prevalecer bajo el voltaje de sa- 
lida mínimo. Los filtros de entrada y salida deben diseñarse en la condición de voltaje de salida 
mínimo. Los pasos implicados en el diseño de convertidores y filtros son parecidos a los del diseño 
de circuitos rectificadores de la sección 3.11. 


Ejemplo 10.8 Cómo determinar las capacidades de los tiristores de un convertidor trifásico 
completo 


El convertidor trifásico completo de la figura 10.3a funciona con una fuente trifásica de 230 V, 60 Hz. 
La carga es altamente inductiva y la corriente promedio de carga es J, = 150 A con contenido de rizo 
insignificante. Si el ángulo de retardo es a = 7/3, determine las capacidades de los tiristores. 


Solución 

Las formas de onda de las corrientes a través del tiristor se muestran en las figuras 10.3e-g. V, = 230/V3 = 
132.79 V, V,,, = 187.79 V, y a = 7/3. De la ecuación (10.17), Veg = 3(V3/1r) X 187.79 X cos(1/3) =155.3 V. 
La potencia de salida es Peg = 155.3 X 150 = 23,295 W. La corriente promedio de salida a través de un tiris- 
tor es Z4 = 150/3 = 50 A. La corriente rms a través de un tiristor es Jp = 150V2/6 = 86.6 A. La corriente 
pico a través de un tiristor es [py = 150 A. El voltaje inverso pico es la amplitud pico del voltaje de línea a 
linea PIV = V3V,, = V3 X 187.79 = 325.27 V. 


Ejemplo 10.9 Cómo determinar el valor de un filtro C de salida para un convertidor 
monofásico completo 


El convertidor monofásico completo de la figura 10.13 utiliza un control de ángulo de retardo y se ali- 
menta con una fuente de 120 V, 60 Hz. (a) Aplique el método de la serie de Fourier para obtener ex- 
presiones para el voltaje de salida v,(t) y la corriente de carga i,(t) en función del ángulo de retardo a. 
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v =v 
ö AN i £, L o 
Kr, Kn + 
: ú =E FIGURA 10.13 
o T Convertidor monofásico completo con carga RL. 


(b) Si a = 7/3, E = 10 V, L = 20 mH, y R = 10 Q, determine el valor rms de la corriente del armónico de 
menor orden en la carga. (c) Si en (b) el capacitor filtro se conecta en a través de La carga, determine el valor 
del capacitor para reducir la corriente del armónico de menor orden a 10% del valor sin el capacitor. (d) Use 
PSpice para graficar el voltaje de salida y la corriente de carga así como para calcular la THD de la corriente 
de carga y el PF de entrada con el capacitor filtro de salida en (c). 


Solución 


a. La forma de onda del voltaje de salida se muestra en la figura 10.1d. La frecuencia del voltaje 
de salida es dos veces el de la fuente de suministro. El voltaje instantáneo de salida se puede 
expresar en una serie de Fourier como 


00 
v(t) = Va + >) (a, cos not + b, sen not) (10.42) 
n=24,... 
donde 

1 27 +a 2V, 
Vea = z Vin sen wt d(wt) = ——cos a 

27 Ja T 

pe 2V,, | cos(n + 1)a  cos(n-— 1)a 
a, == Vin sen wt cos Not d(wt) = 

Ty T n+1 n-1 

ce li 2V,, |[sen(n +1)a  sen(n-— lho 
b, == V,, sen wt sen not d(wt) = | ( ) ( | 

T Ja nti n-1 


La impedancia de carga es 
Z =R + j(nwL) = [R + (noL)?]2//0, 


y 0, = tan '(nwL/R). Dividiendo v,(t) de la ecuación (10.42) entre la impedancia de carga Z y 
simplificando los términos seno y coseno se obtiene la corriente instantánea de carga como 


ete Y: Vin on (10.43) 


n=2,4,... 
donde Za = (Vea — EJIR, by = tan” AB»), y 


1 (a + ba)” 


V2 VE + (noL? 
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b. Sia=/3,E=10V,L=20mH,R=100,w = 27 X 60 = 377 rad/s, Vm = V2 X 120 = 169.71 V, 


y Vea = 54.02 V. 
p a A 
cd 7 10 ae rs 


a, = -0.833, by = —0.866, þ = —223.9°, 0, = 56.45" 
a, = 0.433, b4 = —0.173, by = —111.79°, 04 = 71.65° 
ag = —0.029, bg = 0.297, be = —5.5°, 04 = 77.53° 
2Vin 
T[R + (noL)? 
+ 111.79 — 71.65%) + 0.3 sen(6wt — 5.5% - 77.53%) + ---] 
A cca es SST (10.44) 
m[10? + (7.54n) °]! 
+ 0.47 sen(4wt + 40.14%) + 0.3 sen(6wt — 80.03%) + +++] 


i(t) = 444 1.2 sen (2wt + 223.9” — 56.45%) + 0.47 sen (4wt 


El segundo armónico es el de menor orden y su valor rms es 


2 X 169.71 (= 


= = 507 A 
m[10? + (7.54 x 2) °]? a) 


h 
c. La figura 10.14 muestra el circuito equivalente para los armónicos. Utilizando la regla divisora 
de la corriente, la corriente armónica a través de la carga está dada por 


p 1/(noC) 
DL {R + [noL — 1/(nwC) Y? 


Paran = 2 y w = 337, 


I, 1/(2 X 377C) 


= =0.1 
hb {10 + [2 x 7.54 = 1/(2 x 377C) P}? 


y ésta da C = —670 pF o 793 pF. Por tanto, C = 793 pF. 


d. El voltaje de suministro pico es V„ = 169.7 V. Para a; = 60°, el tiempo de retardo es t4 = 
(60/360) x (1000/60 Hz) X 1000 = 2777.78 us y el tiempo de retardo es t} = (240/360) X 
(1000/60 Hz) x 1000 = 11,111.1 ps. El circuito de convertidor monofásico completo para si- 
mulación con PSpice se muestra en la figura 10.15a. Los voltajes de compuerta Vg1, Vg2, Vaz 
y V4 de los tiristores se muestran en la figura 10.15b. La definición del subcircuito del rectificador 
controlado de silicio modelo de tiristor (SCR) se describe en la sección 9.11. 


nL 
FIGURA 10.14 pa 


Circuito equivalente para determinar los armónicos. 
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(a) Circuito 


(b) Voltajes de compuerta 


FIGURA 10.15 


Convertidor monofásico completo para su simulación con PSpice. 


La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 10.9 Convertidor monofásico completo 


VS 10 O SIN (0 169. 7V 60HZ) 

Vgl 6 2 PULSE (OV 10V 2777.8US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 

Vg2 7 O PULSE (OV 10V 2777.8US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 

Vg3 8 2 PULSE (OV 10V 11111.1US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 

Vga 9 1 PULSE (OV 10V 11111.1US 1NS 1NS 100US 16666.7US) 
2 4 10 

L 4 5 20MH 

€ 2 11 793UF 

RX 11 3 0.1 ; Agregado para ayudar a la convergencia 

VX 5 3 DC 10V ; Voltaje de bateria de carga 

VY 10 1. DE OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de suministro 


* El subcircuito requiere el modelo de tiristor 


XT1 1 6 2 SCR ; Thyristor TI 

XT3 0 8 2 SCR ; Tiristor T3 

XT2 3 7 0 SCR ; Tiristor T2 

XT4 3 9 1 SCR ; Tiristor T4 

* El subcircuito SCR que falta debe ser insertado 

. TRAN 10US 35MS 16.67MS ; Análisis transitorio 
. PROBE ; Posprocesador gráfico 


-options abstol = 1.00u reltol = 1.0 m vntol = 0.1 ITL5=10000 
. FOUR 120HZ I (VX) ; Análisis de Fourier 
. END 


La figura 10.16 muestra las gráficas PSpice del voltaje de salida V (2,3) y la corriente de 
carga 1 (VX). 
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Ejemplo 10.9 Convertidor monofásico completo 


Temperatura 27.0 


14A 


12A 


6) ioa 


8A 


in; 1(VX) 
200 V 


150 V 
(b) 
100 V 


50 V 
15 ms 20 ms 25 ms 30 ms 35 ms 


= V (2,3) Time C,= 22488m, 13406 
Cy 27.778 m, 8.4338 
dif = —5.2900m, 4.9718 


FIGURA 10.16 
Gráficas SPICE para el ejemplo 10.9. (a) Corriente de suministro de entrada, y (b) Voltaje de salida. 


Los componentes de Fourier de la corriente de carga son: 


COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA 1 (VX) 
COMPONENTE DE CD = 1.147163E+01 


ARMÓNICO FRECUENCIA COMPONENT COMPONENTE FASE FASE 
NÚM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRAD) NORMALIZADA 
(GRAD) 
1 1.200E+02 2.136E+00 1.000E+00 -1.132E+02 0.000E+00 
2 2.400E+02 4.917E-01 2.302E-01 1.738E+02 2.871E+02 
3 3.600E+02 1.823E-01 8.533E-02 1.199E+02 2.332E+02 
4 4.800E+02 9.933E-02 4.650E-02 7.794E+01 1.912E+02 
5 6.000E+02 7.140E-02 3.342E-02 2.501E+01 1.382E+02 
6 7.200E+02 4.339E-02 2.031E-02 -3.260E+01 8.063E+01 
z 8.400E+02 2.642E-02 1.237E-02 -7.200E+01 4.123E+01 
8 9.600E+02 2.248E-02 1.052E-02 -1.126E+02 6.192E+01 
9 1.080E+03 2.012E-02 9.420E-03 -1.594E+02 -4.617E+01 


DISTORSIÓN TOTAL ARMÓNICA = 2.535750E+01 POR CIENTO 


Para determinar el PF de entrada necesitamos determinar los componentes de Fourier de 
la corriente de entrada, que son iguales a los de la corriente a través de la fuente VY. 
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COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA I (VY) 
COMPONENTE DE CD = 1.013355E-02 


ARMÓNICO FRECUENCIA COMPONENT COMPONENTE FASE FASE 
NUM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRAD) NORMALIZADA 
(GRAD) 
1 6.000E+01 2.202E+01 1.000E+00 5.801E+01 0.000E+00 
2 1.200E+02 2.073E-02 9.415E-04 4.033E+01 -1.768E+01 
3 1.800E+02 1.958E+01 8.890E-01 -3.935E+00 -6.194E+01 
4 2.400E+02 2.167E-02 9.841E-04 -1.159E+01 -6.960E+01 
5 3.000E+02 1.613E+01 7.323E-01 -5.968E+01 -1.177E+02 
6 3.600E+02 2.218E-02 1.007E-03 -6.575E+01 -1.238E+02 
7 4.200E+02 1.375E+01 6.243E-01 -1.077E+02 -1.657E+02 
8 4.800E+02 2.178E-02 9.891E-04 -1.202E+02 -1.783E+02 
9 5.400E+02 1.317E+01 5.983E-01 -1.542E+02 -2.122E+02 


DISTORSIÓN TOTAL ARMÓNICA = 1.440281E+02 POR CIENTO 


THD 


= 144% = 1.44 


Ángulo de desplazamiento 6, = 58.01" 


DF = cos 6; = cos(—58.01) = 0.53 (retrasado) 


a 1 
PF = cos = 
pat [1 + (%THD/100)?] 


1 
= (1+1 449) 12 x 0.53 = 0.302 (retrasado) 


7 “os 1 (10.45) 


Notas: 


1. 


2. 


3. 


Los análisis precedentes son válidos sólo si el ángulo de retardo a es mayor que ap, lo cual 
está dado por 


= sen = 3,38 


, 10 
Vin 169.71 
Debido al capacitor filtro C, una alta corriente de carga pico fluye desde la fuente, y la 
THD de la corriente de entrada tiene un valor alto de 144%. 
Sin el capacitor C, la corriente de carga se vuelve discontinua, la corriente pico de carga 
del segundo armónico es l2(pico) = 5.845 A, la Zq es 6.257 A, la THD de la corriente de 
carga es 14.75%, y la THD de la corriente de entrada es 15.66%. 


Punto clave de la sección 10.9 


El diseño de un circuito de convertidor requiere (a) calcular las capacidades de co- 
rriente de los dispositivos de potencia; (b) determinar la serie de Fourier del voltaje 
de salida y la corriente de entrada, y (c) calcular los valores de los filtros de entrada y 
salida en condiciones del peor de los casos. 
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10.10 EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE CARGA Y FUENTE 


En la ecuación (10.44) observamos que los armónicos de la corriente de carga dependen de 
las inductancias de la carga. En el ejemplo 10.4, el PF de entrada se calcula para una carga 
puramente resistiva y en el ejemplo 10.5 para una carga altamente inductiva. También podemos 
observar que el PF de entrada depende del PF de la carga. 

En las derivaciones de los voltajes de salida y los criterios de desempeño de los conver- 
tidores, supusimos que la fuente no tiene inductancias ni resistencias. Normalmente, los valores 
de las resistencias de línea son pequeños y se pueden ignorar. La cantidad de caída de vol- 
taje debido a las inductancias de la fuente es igual a la de los rectificadores y no cambia debido 
al control de fase. La ecuación (3.82) se puede aplicar para calcular la caída de voltaje 
ocasionada por la reactancia de conmutación de línea £.. Si todas las inductancias de línea 
son iguales, la ecuación (3.83) da la caída de voltaje como Vex = 6fL.f.¿para un convertidor 
trifásico completo. 

La caída de voltaje no depende del ángulo de retardo a en funcionamiento normal. Sin 
embargo, el ángulo de conmutación (o traslape) p varía con el ángulo de retardo. A medida 
que éste se incrementa, el ángulo de traslape se reduce, como se ilustra en la figura 10.17. 
La integral volts-tiempo que se ilustra mediante áreas achuradas es igual a /.¿L, y es indepen- 
diente de los voltajes. A medida que el voltaje de fase de conmutación aumenta, el tiempo de 
conmutación requerido se reduce, pero los “volts-segundos” no cambian. 

Si V, es la caída de voltaje promedio por conmutación ocasionada por el traslape y V, 
es la reducción de voltaje promedio debido al control de ángulo de fase, el voltaje promedio 
de salida para un ángulo de retardo a es 


Vala) = Voa (a = 0) V, = Vam V, (10.46) 


Vy = Vam- Vala) (10.47) 


donde Va, = voltaje de salida promedio máximo posible. El voltaje promedio de salida con 
ángulo de traslape u y dos conmutaciones es 


Vala + u) = VAIG = 0) 2V, V, = Vim 2V, V; (10.48) 


Sustituyendo V, de la ecuación (10.47) en la ecuación (10.48), podemos escribir la caída de 
voltaje debida al traslape como 


2V; = 2fskaLe = Vala) — Vala + p) (10.49) 


FIGURA 10.17 


Relación entre el ángulo de retardo y el ángulo 
de traslape. 
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El ángulo de traslape p se puede determinar por la ecuación (10.49) para valores conocidos de la 
corriente de carga I.q, inductancia de conmutación Le, y ángulo de retardo a. Es importante 
observar que la ecuación (10.49) es aplicable sólo a un convertidor monofásico completo. 


Ejemplo 10.10 Como determinar el ángulo de traslape para un convertidor trifásico completo 


Un convertidor trifásico completo se alimenta de una fuente trifásica de 230 V, 60 Hz. La corriente de 
carga es continua y su rizo es insignificante. Si la corriente promedio de carga es [¿¿ = 150 A y la induc- 
tancia de conmutación es L, = 0.1 mH, determine el ángulo de traslape cuando (a) a = 10°, (b) a = 30° 
y (c) a = 60°. 


Solucion 
Vin = V2 X 230/V3 = 187.79 V y Vim =3V3V,,/7 =310.61V. Con la ecuación (10.15) Vala) = 
310.6 cos a y 


Vaala + u) = 310.61 cos(a + p) 


Para un convertidor trifásico, la ecuación (10.49) se puede modificar como sigue: 


6V, = Of, Lea Le = ca (aL) = Vala oF u) (10.50) 
6 X 60 X 150 x 0.1 x 10% = 310.61[cos a — cos(a + p1)] 


a. Para a = 10°, p = 4.66° 
b. Para a = 30°, p = 1.94° 


c. Paraa = 60°, u = 1.14°. 


Ejemplo 10.11 Cómo determinar el valor mínimo del ancho de pulso de compuerta para un 
convertidor monofásico completo 


La corriente de retención de los tiristores del convertidor monofásico completo de la figura 10.1a es 
Ip = 500 mA y el tiempo de retardo es ty = 1.5 ws. El convertidor se alimenta con una fuente de 120 V, 
60 Hz y tiene una carga de L = 10 mH y R = 10 Q. El convertidor funciona con un ángulo de retardo 
a = 30°. Determine el valor mínimo del ancho de pulso de compuerta tg. 


Solución 
Ig = 500 mA = 0.5 A, tg = 1.5 ps, a = 30° = 7/6, L = 10 mH, y R = 10 ©. El valor instantáneo del voltaje 
de entrada es v,(t) = Vn sen wt, donde V,, = V2 x 120 = 169.7 V. 


En wt = a, 


V, = (ot = a) = 169.7 X sen = 84.85 V 


La velocidad de subida de la corriente del ánodo di/dt en el instante del disparo es aproximadamente 


di V 84.85 
dt L 10x10° 


= 8485 A/s 


Si di/dt se supone constante durante un corto tiempo después del disparo, el tiempo t4 re- 
querido para que la corriente del ánodo suba al nivel de la corriente de retención se calcula 
desde tı X (di/dt) = Iy o tı x 8485 = 0.5 y ésta da t, = 0.5/8485 = 58.93 us. Por consiguiente, el 
ancho mínimo del pulso de compuerta es 


tg = tı + tg = 58.93 +15 = 60.43 ps 
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Puntos clave de la sección 10.10 


e Los armónicos de la corriente de carga y el PF de entrada dependen del PF de la carga. 

e Una fuente práctica tiene una reactancia de fuente. Por consiguiente, la transferencia 
de corriente de un dispositivo a otro no será instantánea. Habrá un traslape conocido 
como ángulo de conmutación o traslape, el cual reducirá el voltaje efectivo de salida 
del convertidor. 


RESUMIEN 


En este capítulo vimos que el voltaje promedio de salida (y potencia de salida) de los con- 
vertidores ca-cd se puede controlar al variar el tiempo de conducción de los dispositivos de 
potencia. Dependiendo de los tipos de alimentación, los convertidores pueden ser monofá- 
sicos O trifásicos. Para cada tipo de alimentación, pueden ser semiconvertidores o convertidores 
completos de media onda. Los semiconvertidores y los convertidores completos se utilizan 
extensamente en aplicaciones prácticas. Aunque los semiconvertidores proporcionan un mejor 
PF de entrada que los convertidores completos, estos convertidores sólo son adecuados para fun- 
cionar en un cuadrante. Los convertidores completos y los convertidores duales permiten 
un funcionamiento en dos y cuatro cuadrantes, respectivamente. Por lo común se utilizan con- 
vertidores trifásicos en aplicaciones de alta potencia y la frecuencia de los rizos de salida es 
más alta. 

El PF de entrada, que depende de la carga, se puede mejorar y la capacidad de voltaje se 
puede incrementar mediante la conexión en serie de los convertidores. Con conmutaciones 
forzadas el PF se puede mejorar aún más y ciertos armónicos de menor orden se pueden reducir 
o eliminar. 

La corriente de carga podría ser continua o discontinua dependiendo de la constante de 
tiempo de la carga y el ángulo de retardo. Para analizar los convertidores se utiliza el mé- 
todo de las series de Fourier. Sin embargo, se pueden usar otras técnicas (por ejemplo, el método 
de función de transferencia o de multiplicación espectral de la función de conmutación) 
para analizar circuitos de conmutación de potencia. El control de ángulo de retardo no afecta la 
caída de voltaje debido a las inductancias de conmutación, y esta caída es igual a la de los diodos 
rectificadores normales. 
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¿Qué es una conmutación natural o de línea? 

¿Qué es un rectificador controlado? 

¿Qué es un convertidor? 

¿Qué es un control de convertidores por ángulo de retardo? 

¿Qué es un convertidor completo? Dibuje dos circuitos de convertidor completo. 

¿Qué es un convertidor dual? Dibuje dos circuitos de convertidor dual. 

¿Cuál es el principio de control por fase? 

¿Cuál es la causa de la corriente circulante en convertidores duales? 

¿Por qué se requiere un inductor de corriente circulante en convertidores duales? 

¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los convertidores en serie? 

¿Cómo se relaciona el ángulo de retardo de un convertidor con el ángulo de retardo del otro 
convertidor en un sistema de convertidor dual? 

¿Qué es el modo de inversión de los convertidores? 

¿Qué es el modo de rectificación de los convertidores? 

¿Cuál es la frecuencia del armónico de menor orden en convertidores trifásicos? 

¿Cuál es la frecuencia del armónico de menor orden en convertidores trifásicos completos? 
¿Cómo se activan y desactivan los tiristores apagados por compuerta? 

¿Cómo se activa y desactiva un tiristor con control de fase? 

¿Qué es una conmutación forzada? ¿Cuáles son las ventajas de la conmutación forzada para 
convertidores ca-cd? 

¿Qué es el control de modulación por ancho de pulso de convertidores? 

¿Qué es el control de modulación por ancho de pulso senoidal de un convertidor? 

¿Qué es el índice de modulación? 

¿Cómo se hace que varíe el voltaje de salida de un convertidor de control por fase? 

¿Cómo se hace que varíe el voltaje de salida de un convertidor de control de PWM senoidal? 
¿Depende el ángulo de conmutación del ángulo de retardo de los convertidores? 

¿Depende la caída de voltaje, debido a inductancias de conmutación, del ángulo de retardo de los 
convertidores? 

¿Depende el factor de potencia de entrada de los convertidores del factor de potencia de carga? 
¿Dependen los voltajes de rizo de salida de los convertidores del ángulo de retardo? 


PROBLEMAS 


10.1 


El convertidor de la figura P10.1 está conectado a una fuente de 120 V, 60 Hz y tiene una carga 
puramente resistiva R = 10 Q. Si el ángulo de retardo es a = 711/2, determine (a) la eficiencia 
de rectificación; (b) el factor de forma (FF); (e) el factor de rizo (RF); (d) el TUF, y (e) el voltaje 
inverso pico (PIV) del tiristor T4. 


10.2 


10.3 


10.4 


10.5 


10.6 


10.7 
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des 
Vp Vv, = Vm sen wt Vo 


o ~ FIGURA P10.1 


Un convertidor monofásico de media onda como el de la figura P10.1 funciona con una fuente de 
120 V, 60 Hz. Si la carga resistiva es R = 5 Q y el ángulo de retardo es a = 7/3, determine (a) la 
eficiencia; (b) el factor de forma; (c) el factor de rizo; (d) el factor de utilización del transformador, 
y (e) el voltaje pico inverso (PIV) del tiristor 7}. 

El convertidor monofásico de media onda de la figura P10.1 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz 
y la carga resistiva es R = 5 Q. Si el voltaje promedio de salida es el 25% del voltaje promedio 
de salida máximo, calcule (a) el ángulo de retardo; (b) las corrientes rms y promedio de salida; 
(c) las corrientes promedio y rms del tiristor, y (d) el factor de potencia de entrada. 

El convertidor monofásico de media onda de la figura P10.1 se alimenta con una fuente de 120 V, 
60 Hz y un diodo de conducción libre se conecta en paralelo con la carga. La carga se compone de la 
conexión en serie de una resistencia R = 5 Q, una inductancia L = 5 mH y un voltaje de batería 
E = 20 V. (a) Exprese el voltaje instantáneo en una serie de Fourier, y (b) determine el valor rms 


de la corriente armónica de menor orden. Suponga a = = 
El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 está conectado a una fuente de 120 V, 60 Hz. Se 
puede suponer que la corriente de carga J, es continua y que su contenido de rizo es insignificante. 
La relación de vueltas del transformador es unitaria. (a) Exprese la corriente de entrada en una serie 
de Fourier; determine el factor armónico de la corriente de entrada, el factor de desplazamiento y el 
factor de potencia de entrada. (b) Si el ángulo de retardo es a = 77/2, calcule Vig, Vims, HF, DF y PF. 


> > 
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El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 tiene una carga RL de L = 6.5 mH, R = 2.5 Q, 
y E = 10 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V (rms) a 60 Hz. Determine (a) la corriente de 
carga J; ¿ cuando wt = 0 y la corriente de carga Iz; cuando wt = a = 60°; (b) la corriente promedio I4 
del tiristor; (c) la corriente rms / y del tiristor; (d) la corriente rms Jms de salida; (e) la corriente 
promedio de salida /.¿, y (£) el valor crítico del ángulo de retardo a, para la continuidad de la 
corriente de carga. 

El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz. La co- 
rriente de carga con un valor promedio de J, es continua con contenido de rizo insignificante. 
La relación de vueltas del transformador es unitaria. Si el ángulo de retardo es a = 7/6, calcule 
(a) el factor armónico de la corriente de entrada; (b) el factor de desplazamiento, y (c) el factor 
de potencia de entrada. 
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10.14 


10.15 


10.16 
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Repita el problema 10.3 para el semiconvertidor monofásico de la figura P10.5. 

El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz. La carga 
consta de una resistencia R = 5 ©, una inductancia L = 5 mH, y un voltaje de batería E = 20 V 
conectados en serie. (a) Exprese el voltaje de salida en una serie de Fourier, y (b) determine el valor 
rms de la corriente armónica de menor orden. 

Repita el problema 10.7 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.1a. 

Repita el problema 10.3 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.1a. 

Repita el problema 10.9 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.1a. 

El convertidor dual de la figura 10.2a funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz y suministra una 
corriente promedio sin rizo de Jq = 25 A. La inductancia circulante es L, = 5 mH, y los ángulos 
de retardo son a; —30° y ay = 150°. Calcule la corriente circulante pico y la corriente pico del 
convertidor 1. 

El semiconvertidor monofásico en serie de la figura P10.14 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz 
y la resistencia de carga es R = 5 Q. Si el voltaje promedio de salida es 75% del voltaje promedio de 
salida máximo posible, calcule (a) los ángulos de retardo de los convertidores; (b) las corrientes rms 
y promedio de salida; (e) las corrientes promedio y rms de los tiristores, y (d) el factor de potencia 
de entrada. 


Carga 


FIGURA P10.14 


Un semiconvertidor monofásico en serie de la figura P10.14 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz. 
La corriente de carga con un valor promedio de J, es continua y el contenido de rizo es insigni- 
ficante. La relación de vueltas del transformador es N,/N, = 2. Si los ángulos de retardo son ay = 0 y 
Q = 71/3, calcule (a) el factor armónico de la corriente de entrada; (b) el factor de desplazamiento 
y (c) el factor de potencia de entrada. 

Repita el problema 10.14 para el convertidor monofásico completo en serie de la figura 10.11a. 
Repita el problema 10.15 para el convertidor monofásico completo en serie de la figura 10.11a. 

El convertidor trifásico de media onda de la figura P10.18 se opera con una fuente trifásica de 
208 V, 60 Hz conectada en Y, y la resistencia de carga es R = 10 Q. Si se requiere obtener un voltaje 
promedio de salida de 50% del voltaje de salida máximo posible, calcule (a) el ángulo de retardo a; 
(b) las corrientes rms y promedio de salida; (c) las corrientes promedio y rms del tiristor; (d) la 
eficiencia de rectificación; (e) el TUF, y (f) el PF de entrada. 
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FIGURA P10.18 


El convertidor trifásico de media onda de la figura P10.18 funciona con una fuente trifásica 
conectada en Y de 220 V, 60 Hz y se conecta un diodo de conducción libre en paralelo con la 
carga. La corriente de carga con un valor promedio de /, es continua y el contenido de rizo es 
insignificante. Si el ángulo de retardo es a = 7/3, calcule (a) el factor armónico de la corriente de 
entrada; (b) el factor de desplazamiento, y (e) el factor de potencia de entrada. 

El convertidor trifásico de media onda de la figura P10.18 funciona con una fuente de voltaje 
trifásica conectada en Y de 220 V, 60 Hz y la resistencia de carga es R = 5 Q. Si el voltaje promedio 
de salida es 25% del voltaje de salida promedio máximo posible, calcule (a) el ángulo de re- 
tardo; (b) las corrientes rms y promedio de salida; (c) las corrientes promedio y rms del tiristor; 
(d) la eficiencia de rectificación; (e) el factor de uso del transformador, y (f) el factor de poten- 
cia de entrada. 

El convertidor trifásico de media onda de la figura P10.18 funciona con una fuente trifásica 
conectada en Y de 220 V, 60 Hz, y se conecta un diodo de conducción libre en paralelo con la 
carga. La carga consiste en una resistencia R = 10 Q, una inductancia L = 5 mH, y un voltaje de 
batería E = 20 V conectados en serie. (a) Exprese el voltaje instantáneo de salida en una serie 
de Fourier, y (b) determine el valor rms del armónico de menor orden en la corriente de salida. 


Suponga a = = 


El semiconvertidor trifásico de la figura P10.22 funciona con una fuente trifásica conectada en Y de 
208 V, 60 Hz y la resistencia de carga es R = 10 Q. Se requiere obtener un voltaje promedio de salida 
de 50% del voltaje de salida máximo posible, calcule (a) el ángulo de retardo a; (b) las corrientes rms 
y promedio de salida; (c) las corrientes promedio y rms del tiristor; (d) la eficiencia de rectificación, 
(e) el TUF, y (f) el PF de salida. 


in 
> . . . 
+ 
kn $n Xr fos 
a 
+ 
v i Air Ai73 C 
P p Y% i arga 
LYN Z 1 DEEP | AD altamente |v, 
+ inductiva 
c Vbe A 
— ax = lan $ hi 
AD AD AP: Dm 
hip2 Aip3 AD1 _ 
FIGURA P10.22 + + é 


550 


Capítulo 10 Rectificadores controlados 


10.23 


10.24 
10.25 


10.26 


10.27 
10.28 
10.29 
10.30 


10.31 


10.32 


10.33 


10.34 


El semiconvertidor trifásico de la figura P10.22 funciona con una fuente trifásica conectada en Y 
de 220 V, 60 Hz. La corriente de carga con un valor promedio de J, es continua con contenido de 
rizo insignificante. La relación de vueltas del transformador es unitaria. Si el ángulo de retardo es 
a = 27/3, calcule (a) el factor armónico de la corriente de entrada; (b) el factor de desplaza- 
miento, y (c) el factor de potencia de entrada. 

Repita el problema 10.20 para el semiconvertidor trifásico de la figura P10.22. 

Repita el problema 10.20 si el voltaje promedio de salida es 90% del voltaje de salida máximo 
posible. 

Repita el problema 10.21 para el semiconvertidor trifásico de la figura P10.22. Suponga que L = 
5 mH. 

Repita el problema 10.23 para el convertidor trifasico completo de la figura 10.3a. 

Repita el problema 10.20 para el convertidor trifasico completo de la figura 10.3a. 

Repita el problema 10.21 para el convertidor trifásico completo de la figura 10.3a. 

El convertidor dual trifásico de la figura 10.4a funciona con una fuente trifásica conectada en Y 
de 220 V, 60 Hz y la resistencia de carga es R = 5 (2. La inductancia circulante es L, = 5 mH, y los 
ángulos de retardo son a; = 60° y ay = 120”. Calcule la corriente circulante pico y la corriente pico 
de los convertidores. 

El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 tiene una carga RL deL =1.5mH,R=2.50, 
y E = 0 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V (rms) a 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente de 
carga I, en wt = 0 y la corriente de carga J, en wt = a = 30°, (2) la corriente promedio del tiristor 74; 
(3) la corriente rms del tiristor Ig; (4) la corriente rms de salida Img, y (5) la corriente promedio 
de salida Zq. (b) Use SPICE para verificar sus resultados. 

El convertidor monofásico completo de la figura 10.1a tiene una carga RL de L = 4.5 mH, R = 2.5 Q, 
y E = 10 V. El voltaje de entrada es V, = 120 V a (rms), 60 Hz. (a) Determine (1) la corriente de 
carga I, cuando wt = a = 30°; (2) la corriente promedio del tiristor 74; (3) la corriente rms del tiristor I g; 
(4) la corriente rms de salida 7 ms, y (5) la corriente promedio de salida <q. (b) Use SPICE para 
verificar sus resultados. 

El convertidor trifásico completo de la figura 10.3a tiene una carga de L =1.5mH,R=1.50, 
y E = 0 V. El voltaje de entrada de línea a línea es V,, = 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de 
retardo es a = 7/6. (a) Determine (1) la corriente de carga en estado estable J, en wt’ = 7/3 + a 
(o wt = 7/6 + a; (2) la corriente promedio del tiristor 74; (3) la corriente rms del tiristor Ip; 
(4) la corriente rms de salida Img, y (5) la corriente promedio de salida 7.4. (b) Use SPICE para 
verificar sus resultados. 

El convertidor monofásico completo de la figura 10.5 funciona con control de ángulo simétrico 
como se muestra en la figura P10.34. La corriente de carga con un valor promedio de J, es conti- 
nua, donde el contenido de rizo es insignificante. (a) Exprese la corriente de entrada del convertidor 
en una serie de Fourier y determine el HF de la corriente de entrada, el DF y el PF de entrada. 
(b) Si el ángulo de conducción es a = 1/3 y el voltaje de entrada pico es V„ = 169.93 V, calcule 
Vsa: Vrms: HF, DF, y PF. 
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El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 funciona con una fuente de 120 V, 60 Hz, y 
utiliza un control de ángulo de extinción. La corriente de carga con un valor promedio de J, es 
continua y su contenido de rizo es insignificante. Si el ángulo de extinción es B = 7/3, calcule 
(a) las salidas V.g Y Vims; (b) el factor armónico de la corriente de entrada; (c) el factor de desplaza- 
miento, y (d) el factor de potencia de entrada. 

Repita el problema 10.35 para el convertidor monofásico completo de la figura 10.5a. 

Repita el problema 10.35 si se utiliza un control de ángulo simétrico. 

Repita el problema 10.35 si se utiliza un control de ángulo de extinción. 

El semiconvertidor monofásico de la figura P10.5 funciona con control de PWM senoidal y se 
alimenta con una fuente de 120 V, 60 Hz. La corriente de carga con un valor promedio de /, es 
continua con contenido de rizo insignificante. Hay cinco pulsos por medio ciclo y los pulsos son 
ay = 7.93%, è = 5.82%, a2 = 30°, 8) = 16.25%, a3 = 52.07%, 83 = 127.937, ay = 133.75, 84 = 16.25", 
y as = 166.25°, 65 = 5.82°. Calcule (a) el Vea y Vims; (b) el factor armónico de la corriente de 
entrada; (c) el factor de desplazamiento, y (d) el factor de potencia de entrada. 

Repita el problema 10.39 para cinco pulsos por medio ciclo con ancho de pulso igual, M = 0.8. 

Un semiconvertidor trifásico como el de la figura P10.22 funciona con una fuente trifásica conectada 
en Y de 220 V, 60 Hz. La corriente de carga es continua y su contenido de rizo es insignificante. La 
corriente de carga promedio es I.q = 150 A y la inductancia de conmutación por fase es L, = 0.5 mH. 
Determine el ángulo de traslape si (a) a = 7/6, y (b) a = 1/3. 

La corriente de retención de los tiristores en el convertidor trifásico completo de la figura 10.3a es 
Iy = 200 mA y el tiempo de retardo es 2.5 us. El convertidor se alimenta con una fuente trifásica 
conectada en Y de 208 V, 60 Hz, y tiene una carga de L = 8 mH y R = 1.5 Q; funciona con un ángulo 
de retardo a = 60°. Determine el ancho mínimo del pulso de compuerta tg. 

Repita el problema 10.42 si L = 0. 


CAPÍTULO 1 1 


Controladores de voltaje de CA 


Al concluir este capítulo, los estudiantes deberán ser capaces de hacer lo siguiente. 


Enumerar los tipos de controladores de voltaje de ca. 

Describir el funcionamiento de controladores de voltaje de ca. 

Describir las características de los controladores de voltaje de ca. 

Enumerar los parámetros de desempeño de los controladores de voltaje de ca. 
Describir el funcionamiento de los controladores matriciales. 

Diseñar y analizar los controladores de voltaje de ca. 

Evaluar el desempeño de los rectificadores controlados por simulaciones SPICE. 
Evaluar los efectos de la inductancia de carga en la corriente de carga. 


Símbolos y su significado 


Símbolos Significado 

a: B Ángulos de retardo y extinción, respectivamente. 

Teto Frecuencias de suministro de entrada y de salida, 
respectivamente 

HF; FF; DF; PF; TUF Factores armónico, de forma, de potencia de 
desplazamiento, y de uso de transformador, 
respectivamente 

i1; i2 Corrientes instantáneas durante el modo 1 y el modo 2, 
respetivamente 

Las ib; le Corrientes instantáneas de las líneas a, b y c, 
respectivamente 

lab: lbe lea Corrientes instantáneas de fase entre las líneas a, b y c, 
respectivamente 

de ded. Corrientes RMS de las lineas a, b y c, respectivamente 

lille Corriente RMS de fase entre las líneas a, b y c, 
respectivamente 

Ir La Corrientes RMS y promedio de tiristor, respectivamente 

ip; İy; lo Corrientes instantáneas del convertidor P, convertidor N 
y carga de salida, respectivamente 

k Ciclo de trabajo 

Ush Voltaje y corriente instantáneos de suministro de entrada, 
respectivamente 

Vo; ig Voltaje y corriente instantáneos de salida, respectivamente 


(continúa) 
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Símbolos Significado 
Vea Veda Voltajes promedio de salida de los convertidores 1 y 2, 
respectivamente 
Ug13 Vga Voltajes instantáneos de señal de compuerta para 
conmutar los dispositivos 51 y Sz, respectivamente 
Vs Vo Voltajes rms de suministro de entrada y de salida, 
respectivamente 
VAN; UBN; UCN Voltajes instantáneos de las fases a, b y c, respectivamente 
VAB; VBC} VCA Voltajes instantáneos de línea a línea de las líneas a, b y c, 
respectivamente 
VA ; Po Volts-amperes y potencia de salida, respectivamente 
INTRODUCCIÓN 


Si se conecta un tiristor interruptor entre una fuente de ca y la carga, el flujo de potencia se 
puede controlar variando el valor rms del voltaje de ca aplicado a la carga; este tipo de cir- 
cuito de potencia se conoce como controlador de voltaje de ca. Las aplicaciones más comunes de 
los controladores de voltaje de ca son calefacción industrial, cambio de conexión de trans- 
formador de carga, controles de alumbrado, control de velocidad de motores de inducción 
polifásicos, y controles magnéticos de ca. Para la transferencia de potencia se suele utilizar 
dos tipos de control: 


1. Control de encendido-apagado 
2. Control por ángulo de fase 


En el control de encendido-apagado los tiristores interruptores conectan la carga a la 
fuente de ca durante algunos ciclos del voltaje de entrada y luego la desconectan durante otros. 
En el control por ángulo de fase, los tiristores interruptores conectan la carga a la fuente de ca 
durante una parte de cada ciclo del voltaje de entrada. 

Los controladores de voltaje de ca se pueden clasificar en dos tipos: (1) controladores 
monofásicos y (2) controladores trifásicos, con cada tipo subdividido en (a) control unidireccional 
o de media onda y (b) bidireccional o de onda completa. Existen varias configuraciones de 
controladores trifásicos dependiendo de las conexiones de los tiristores interruptores. 

El control de encendido-apagado se utiliza sólo en aplicaciones limitadas. Los semicon- 
vertidores de media onda tienen algunas ventajas, por ejemplo, un mejor factor de potencia de 
entrada y menos dispositivos de conmutación [14,15]. Los controladores de onda completa 
tienen un rango más amplio de control del voltaje de salida y un mejor factor de potencia que 
los controladores de onda completa. Los controladores de media onda y el control de encendido- 
apagado no se tratarán más en este libro [14], solamente veremos los siguientes tipos de 
controladores de voltaje de ca: 


Controlador monofásico de onda completa 

Controlador trifásico de onda completa 

Controlador trifásico bidireccional conectado en delta 
Cambiadores de conexión de transformador monofásico 
Cicloconvertidores 

Controlador de voltaje de ca con control de PWM 
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Los tiristores que se pueden encender y apagar en microsegundos pueden funcionar como inte- 
rruptores de acción rápida para reemplazar a los cortacircuitos mecánicos y electromecánicos. 
Para aplicaciones de cd de baja potencia, los transistores de potencia también se pueden utilizar 
como interruptores. Los interruptores estáticos [14] tienen muchas ventajas (por ejemplo, altas 
velocidades de conmutación, sin partes móviles y sin rebote de contacto al cerrarse). 

Como el voltaje de entrada es de ca, los tiristores se conmutan por línea, y se utilizan 
tiristores de control por fase, que son relativamente baratos y más lentos que los tiristores 
de conmutación rápida. Para aplicaciones hasta de 400 Hz, si se dispone de TRIACs para 
satisfacer las capacidades de voltaje y corriente de una aplicación particular, son los de uso 
más común. 

Debido a la conmutación por línea o natural, no se necesitan circuitos de conmutación 
adicionales, además de que los circuitos de los controladores de voltaje de ca son muy sencillos. 
Por la naturaleza de las formas de onda de salida, el análisis para las derivaciones de expre- 
siones explícitas para los parámetros de desempeño de circuitos no es simple, en especial para 
convertidores controlados por ángulo de fase con cargas RL. Por sencillez, en este capítulo 
se consideran cargas resistivas para comparar los desempeños de varias configuraciones. Sin 
embargo, las cargas prácticas son del tipo RL y deben considerarse en el diseño y análisis de 
controladores de voltaje de ca. 


PARÁMETROS DE DESEMPEÑO DE CONTROLADORES DE VOLTAJE DE CA 


Un controlador de voltaje de ca produce un voltaje variable de ca a una frecuencia fija o 
variable con un voltaje de suministro de ca fijo como se muestra en la figura 11.1a. El voltaje de 
entrada a un controlador de voltaje de ca es el suministro normal de ca a 120 V, 60 Hz o 240 V, 
50 Hz, como se muestra en la figura 11.1b. Idealmente, la salida debe ser una onda seno 
pura a una frecuencia fija o variable, aunque la salida de un controlador de voltaje práctico 
contiene armónicos o rizos como se muestra en la figura 11.1c. El controlador de voltaje 
extrae corriente de la fuente de entrada de ca sólo cuando el convertidor conecta la carga a 
la fuente de suministro y la corriente de entrada no es una ca pura, sino que contiene armónicos 
como se muestra en la figura 11.1d. Por el lado de la entrada, los parámetros de desempeño 
de los controladores de ca son parecidos a los de los diodos rectificadores (capítulo 3) y a los 
rectificadores controlados (capítulo 10). Éstos incluyen lo siguiente: 


Potencia de entrada, P; 

Corriente rms de entrada, /, 

Factor de potencia de entrada, PF; 

Distorsión total armónica de la corriente de entrada, THD; 
Factor de cresta de la corriente de entrada, CF; 

Factor armónico de la corriente de entrada, HF; 

Factor de forma de la corriente de entrada, FF; 

Uso del transformador de entrada, TUF; 


Factor de rizo de la corriente de entrada, RF; 


11.3 Controladores monofásicos de onda completa con cargas resistivas 555 


FIGURA 11.1 


Relación de entrada y salida de un controlador de voltaje de ca. (a) Diagrama de bloques; 
(b) Suministro de entrada; (c) Voltaje de salida, y (d) Corriente de entrada. 


Por el lado de la salida, los parámetros de desempeño de los controladores de voltaje de 
ca son similares a los de los inversores (capítulo 6). Estos incluyen lo siguiente: 


Potencia de salida, Po 

Corriente rms de salida, J, 

Frecuencia de salida, f, 

Distorsión total armónica del voltaje de salida, THD, 
Factor de cresta del voltaje de salida, CF, 

Factor armónico del voltaje de salida, HF, 

Factor de forma del voltaje de salida, FF, 


Factor de rizo del voltaje de salida, RF, 


CONTROLADORES MONOFÁSICOS DE ONDA COMPLETA CON CARGAS RESISTIVAS 


En la figura 11.2a se muestra un controlador monofásico de onda completa con una carga 
resistiva. Durante el medio ciclo positivo del voltaje de entrada, el flujo de potencia se controla 
variando el ángulo de retardo del tiristor T4; el tiristor T> controla el flujo de potencia durante 
el medio ciclo negativo del voltaje de entrada. Los pulsos de disparo de T; y T2 se dan 180° aparte. 
Las formas de onda para el voltaje de entrada, el voltaje de salida y las señales de activación para 
Tı y Tz se muestran en las figuras 11.2b—e. 
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wt (b) 


wt (d) 


Pulso de compuerta de T, 
= mta i 


o] 


ot (e) 


(a) 


FIGURA 11.2 


Controlador monofásico de onda completa. (a) Circuito; (b) Voltaje de suministro de entrada; 
(c) Voltaje de salida; (d) Pulso de compuerta de T4, y (e) Pulso de compuerta de 7. 


Si v, = V2V, sen wt es el voltaje de entrada, y los ángulos de retardo de los tiristores T4 y 
Tə son iguales (a) = 7 + ay), el voltaje rms de salida se calcula como sigue 


2 T 1/2 
V, = 5 2V? sen’wt ato) 


27 
4y? T 1/2 
= { I (1 - cos 201) don) 
4m Ja 
1 2 1/2 
= v (= -a + B) (11.1) 


Al variar a de O a 7, V, se puede variar de V, a cero. 

En la figura 11.2a, los circuitos de control de compuerta para los tiristores Tı y T2 
deben aislarse. Es posible tener un cátodo común para Tı y Tə agregando dos diodos, como 
se muestra en la figura 11.3. El tiristor 71 y el diodo Dı conducen durante el medio ciclo 
positivo; el tiristor T y el diodo Dz conducen durante el medio ciclo negativo. Como este 
circuito puede tener una terminal común para las señales de control de Tı y T2 sólo se requiere 
un circuito de aislamiento, aunque a expensas de los dos diodos de potencia. Dado que los dos 
diodos de potencia conducen al mismo tiempo, las pérdidas por conducción de los dispositi- 
vos se incrementarían y la eficiencia se reduciría. 
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Un controlador monofásico de onda completa también se puede implementar con un ti- 
ristor y cuatro diodos, como se muestra en la figura 11.4a. La señal de control de compuerta 
se ilustra en la figura 11.4d. Los cuatro diodos actúan como un puente rectificador. El voltaje 
a través del tiristor T; y su corriente siempre son unidireccionales. Con una carga resistiva la 
corriente del tiristor se reduciría a cero por la conmutación natural en cada medio ciclo, como 
se ve en la figura 11.4c. Sin embargo, si hay una inductancia grande en el circuito, quizás el ti- 
ristor T} se apague en cada medio ciclo del voltaje de entrada, y esto puede hacer que se pierda 
el control. Se requeriría detectar el cruce por cero de la corriente de carga para garantizar el 
apagado del tiristor que conduce antes de disparar el siguiente. Tres dispositivos de potencia 
conducen al mismo tiempo y la eficiencia también se reduce. El puente rectificador y el tiristor 
(o el transistor) actúan como un interruptor bidireccional, que está disponible como un solo 
dispositivo, con una baja pérdida en estado de conducción. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la siguiente: 


1. Genere una señal pulsante en el momento del cruce por cero del voltaje de suministro vs. 


2. Retarde el pulso por el ángulo deseado a para control de compuerta Tı mediante 
un circuito de aislamiento de compuerta. 


3. Genere otro pulso de ángulo de retardo a + m para controlar T>. 


wt (b) 
AM 
o——»>—_ 2 OR 
+ i kD, 
Ys wt (c) 
g1 Å Pulso de control de compuerta de Q, o de T, 
o wt (d) 
(a) 
FIGURA 11.4 


Controlador monofásico de onda completa con un tiristor. (a) Circuito; (b) Voltaje de suministro 
de entrada; (c) Corriente de salida, y (d) Pulso de compuerta para T}. 
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Ejemplo 11.1 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un controlador monofásico 
de onda completa 


El controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa de la figura 11.2a tiene una carga resistiva 
de R = 100 y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60Hz. Los ángulos de retardo de los tiristores 
Tı y Tz son iguales: a, = a2 = 1/2. Determine (a) el voltaje rms de salida V,; (b) el PF de entrada; (c) la 
corriente promedio 74 de los tiristores, y (d) la corriente rms Jp de los tiristores. 


Solución 
R =100,V, =120V,a = 1/2, y V, = V2 X 120 = 169.7 V. 


a. Con la ecuación (11.1), el voltaje rms de salida es 


v, = 1 -8485 V 
eo V2 i 


b. El valor rms de la corriente de carga es Io = V,/R = 84.85/10 = 8.485 A y la potencia de carga es 
P, = È R = 8.485? x 10 = 719.95 W. Como la corriente de entrada es la misma que la corriente 
de carga, la capacidad de VA de entrada es 


VA = VI, = V,l, = 120 X 8.485 = 1018.2 W 


El PF de entrada es 
ma P, V, | 1 ( _ sen 2a y 
VA Y [a 2 
(11.2) 
1 719.95 0.707 (retrasado) 
= = =0. retrasado 
v2 1018.2 
c. La corriente promedio del tiristor es 
L "ER es t d(wt) 
AR), dis de 
V2V, 
= > R (cos a + 1) (11.3) 
120 
= V2 x =2.7A 
vz 2m X 10 
d. El valor rms de la corriente del tiristor es 
1 Me, os 12 
Ip = Pail 2V 5 sen’ wt ato) | 
2v? T 1/2 
= aj (1 — cos 2wf) don] 
V Ti sen 2a Y]! 
= AR| n TQS? 2 (11.4) 
120 


=2x10 
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Puntos clave de la sección 11.3 


e Variando el ángulo de retardo a de 0 a mel voltaje rms de salida puede variar de V, a cero. 
e Ia salida de este controlador no contiene componentes de cd. 


CONTROLADORES MONOFÁSICOS DE ONDA COMPLETA CON CARGAS INDUCTIVAS 


La sección 11.3 se ocupa de los controladores monofásicos con cargas resistivas. En la prác- 
tica la mayoría de las cargas son inductivas hasta cierto punto. La figura 11.5a muestra un 
controlador de onda completa con una carga RL. Supongamos que el tiristor T4 se enciende 
durante el mismo ciclo positivo y conduce la corriente de carga. Debido a la inductancia del 
circuito, la corriente del tiristor T; no caería a cero en wt = 7, cuando el voltaje de entrada 
comienza a ser negativo. El tiristor T; continúa conduciendo hasta que su corriente i, se reduce 
a cero cuando wt = B. El ángulo de conducción del tiristor T; es 3 = B — a y depende del ángulo 
de retardo a y del ángulo 0 del PF de la carga. En las figuras 11.5b-f se muestran las formas de 
onda de la corriente del tiristor, los pulsos de control de compuerta y el voltaje de entrada. 

Si v, = V2V, sen ot es el voltaje instantáneo de entrada y el ángulo de retardo del tiristor 
T; es a, la corriente i; del tiristor se puede calcular como sigue 


P 
LS + Ri, = VŽ V, sen ot (11.5) 


La solución de la ecuación (11.5) es de la forma 


v2V, 
i = 7 * sen (wt — 0) + Aye RD! (11.6) 


donde la impedancia de la carga Z = [R? + (wL)’]'” y el ángulo de carga 0 = tan”! (wL/R). 
La constante A; se puede determinar a partir de la condición inicial cuando wt = a, i; = 0. 
Según la ecuación (11.6) A; se calcula como 


- sen(a — 0) eD wo) (11.7) 


La sustitución de A, de la ecuación (11.7) en la ecuación (11.6) da 


V2V, 
i = 7 [sen (wt — 0) — sen (a — 0) &®/M@lo-9] (11.8) 


El ángulo B, cuando la corriente i, cae a cero y el tiristor T4 se apaga, se puede calcular a partir 
de la condición inicial į (wt = B) = 0 en la ecuación (11.8) y está dado por la relación 


sen (B — 0) = sen (a — 0) eRD(-Blo (11.9) 


El ángulo B, que también se conoce como ángulo de extinción, se puede determinar con esta 
ecuación trascendente y requiere un método iterativo de solución. Una vez conocida ß, el án- 
gulo de conducción 3 se puede calcular de 


ò =B-a (11.10) 
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Controlador monofásico de onda completa con carga RL. (a) Circuito; (b) Voltaje de suministro de entrada; 
(c) Pulsos de compuerta para Ti y Tz; (d) Corriente a través del tiristor T4; (e) Pulsos de compuerta continuos 
para Tı y T,, y (£) Tren de pulsos de compuerta para T; y T. 


El voltaje rms de salida es 


2 B 1/2 
VA -[ż/ 2V? sen? wt don) 


2T 
ef 1 - cos 201) d(wt af 


1 + Senza sen 2p \]!?2 
=(8=a E ) (11.11) 


> 
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La corriente rms a través del tiristor se puede calcular por la ecuación (11.8) como 


1 B 1/2 
27). 
1/2 


B 
= “ja J { sen (wt — 0) — sen (a — 0) eRM(/0=9) 2d( wt) (11.12) 


y la corriente rms de salida se puede determinar entonces al combinar la corriente rms de cada 
tiristor como 


I, = (Ik + IR)’ = V2Ir (11.13) 


El valor promedio de la corriente del tiristor también se puede calcular con la ecuación 
(11.8) como 


1 B 
L, NN J ly d( ot) 
27), 


_ V2V, 
TZ 


B 
| [ sen (wt — 0) — sen (a — 90) A ] d( wt) (11.14) 


Las señales de control de compuerta podrían ser pulsos cortos para un controlador con 
cargas resistivas. Sin embargo, los pulsos cortos no son adecuados para cargas inductivas. 
Esto se puede explicar con referencia a la figura 11.5c. Cuando el tiristor T> se enciende en 
wt = 7 + a, el tiristor T; continúa conduciendo debido a la inductancia de carga. Para cuando 
la corriente del tiristor T; cae a cero y T} se apaga en wt = B = a + 6, el pulso de compuerta 
del tiristor T, ya ha cesado y por consiguiente T, no se puede encender. El resultado es que sólo 
el tiristor T} funciona y produce formas de onda asimétricas del voltaje y la corriente de salida. 
Esta dificultad se puede resolver utilizando señales de compuerta continuas con una duración de 
(m — a), como se muestra en la figura 11.5e. En cuanto la corriente de T} cae a cero, el tiristor T> 
(con pulsos de compuerta como se muestra en la figura 11.5e) se encendería. Sin embargo, un 
pulso de compuerta continuo aumenta la pérdida por conmutación de los tiristores y requiere 
un transformador de aislamiento más grande para el circuito de control de compuerta. En la 
práctica, para resolver estos problemas, normalmente se utiliza un tren de pulsos con duraciones 
cortas como se muestra en la figura 11.5f. 

Las formas de onda del voltaje de salida v,, la corriente de salida ig, y el voltaje a través 
de T}, v7, se muestran en la figura 11.6 para una carga RL. Puede haber un corto ángulo y de 
retención después del cruce por cero de la corriente que se está volviendo negativa. 

La ecuación (11.8) indica que el voltaje de carga (y corriente) pueden ser senoidales si 
el ángulo de retardo a es menor que el ángulo de carga 6. Si a es mayor que 6. Si a es mayor 
que 6, la corriente de carga sería discontinua y no senoidal. 

Notas: 


1. Si a = 0, de la ecuación (11.9), 


sen(B — 0) =sen(B-a)=0 (1.15) 


B-a=s8=T7 (11.16) 
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UT 


(c) Br+a 


FIGURA 11.6 


Formas de onda típicas de un controlador monofásico de ca con una carga RL. 
(a) Voltaje de suministro de entrada y corriente de salida; (b) Voltaje de salida, 
y (c) Voltaje a través del tiristor T4. 


2. Como el ángulo de conducción 6 no puede exceder de rr y la corriente de carga debe pasar 
por cero, el ángulo de retardo a no puede ser menor que 6 y el rango de control del 
ángulo de retardo es 


ENTES (1.17) 


3. Si a = 0 y los pulsos de compuerta de los tiristores son de larga duración, la corriente de 
carga no cambiaría con a, pero ambos tiristores conducirían durante m. El tiristor Tı 
se encendería en wt = 0 y el tiristor T, se encendería cuando wt = m + 6. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Genere un tren de señales pulsantes en el momento del cruce por cero del voltaje de 
suministro v, [1]. 

2. Retarde este pulso por el ángulo a deseado para controlar Tı mediante un circuito de 
aislamiento de compuerta. 

3. Genere otro pulso continuo de ángulo de retardo a + m para el control de compuerta. 
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Ejemplo 11.2 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un controlador monofásico 
de onda completa con una carga RL 


11.5 


El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.5a alimenta una carga RL. El voltaje rms 
de entrada es V, = 120 V, 60 Hz. La carga es tal que L = 6.5 mH y R = 2.5 Q. Los ángulos de retardo de los 
tiristores son iguales: a, = ay = 7/2. Determine (a) el ángulo de conducción del tiristor T;, 8; (b) el voltaje 
rms de salida V,; (c) la corriente rms [pr de los tiristores; (d) la corriente rms J, de salida; (e) La corriente 
promedio de un tiristor / 4, y (£) el PF de entrada. 


Solución 


R =2.5 Q, L = 6.5 mH, f = 60 Hz, w = 27 X 60 = 377 rad/s, V; = 120 V, a = 90°, y 0 = tan !(wL/R) = 
44.43°. 


a. El ángulo de extinción se puede determinar con la solución de la ecuación (11.9) y una solución 
iterativa da B = 220.35”. El ángulo de conducción es 6 = B — a = 220.35 — 90 = 130.35". 


b. De la ecuación (11.11), el voltaje rms de salida es V, = 68.09 V. 


c. La integración numérica de la ecuación (11.12) entre los limites wt = a para $ da la corriente 
rms del tiristor como Ip = 15.07 A. 


d. Dela ecuación (11.13), , = V2 X 15.07 = 21.3 A. 


e. La integración numérica de la ecuación (11.14) da la corriente promedio del tiristor como 
I4 = 823 A. 


f. La potencia de salida es P, = 21.3? X 2.5 = 1134.2 W y la capacidad de Va de entrada es VA = 
120 x 21.3 = 2556 W; por consiguiente, 


Po 1134.200 
PF VA 2556 0.444 (retrasado) 


Nota: la acción de conmutación de tiristores hace que las ecuaciones para las corrientes sean 
no lineales. Un método de solución numérico para el ángulo de conducción y corrientes del tiris- 
tor es más eficiente que las técnicas clásicas. Se utiliza un programa de computadora para resolver 
este ejemplo. Se insta a los estudiantes a que verifiquen los resultados de este ejemplo y aprecien 
la utilidad de la solución numérica, en especial al despejar ecuaciones no lineales de circuitos de 
tiristor. 


Puntos clave de la sección 11.4 


e Una carga inductiva extiende la corriente de carga más allá de m. La corriente de carga 
puede ser continua si el ángulo de retardo a es menor que el ángulo de impedancia 6. 

e Para a > 0, que suele ser el caso, la corriente de carga es discontinua. Por consiguiente, 
el rango de control es 0 <a S m. 


CONTROLADORES TRIFÁSICOS DE ONDA COMPLETA 


Los controladores unidireccionales, que contienen corriente de entrada de cd y un alto 
contenido armónico por la naturaleza asimétrica de la forma de onda del voltaje de salida, no 
se suelen usar en propulsores de motores de ca; lo más común es que se utilice un control 
trifásico bidireccional. 
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FIGURA 11.7 


Controlador trifásico bidireccional. 


En la figura 11.7 se muestra el diagrama del circuito de un controlador trifásico de onda 
completa (o bidireccional) con una carga resistiva conectada en Y. La secuencia de disparo 
de los tiristores es T1, T2, T3, Ta, Ts, To. 


Si definimos los voltajes de fase instantáneos de entrada como 


Van = V2 V, sen wt 


2 
Upn = V2, sen( wr - =) 


4 
vey = V2, sen( wr - =) 


los voltajes instantaneos de linea de entrada son 


VAB = V6 ¥, sen( wi + z) 
TE 

Vgc = V6 V,sen(or = z) 
7 

Uca = V6 V,sen(or = =) 


Las formas de onda para los voltajes de entrada, ángulos de conducción de los tiristores y 
voltajes de fase de salida, se muestran en la figura 11.8 para a = 60° y a = 120°. Para 0 Sa = 60°, 
inmediatamente antes del disparo de 7}, dos tiristores conducen. Una vez encendido T}, tres 
tiristores conducen. Un tiristor se apaga cuando la corriente intenta invertirse. Las condiciones se 
alternan entre dos y tres tiristores que conducen. 
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FIGURA 11.8 


Formas de onda de un controlador trifásico bidireccional. (a) Voltajes de línea de entrada; (b) Voltajes 
de fase de entrada; (c) Pulsos de compuerta de tiristor, y (d) Voltaje de fase de salida. 


Para 60° = a = 150°, sólo dos tiristores conducen en todo momento. Para 90° = a = 150°, 
aunque dos tiristores conducen en todo momento, hay periodos en los que ningún tiristor está 
encendido. Para a = 150°, no hay ningún periodo en el que dos tiristores conduzcan y el voltaje 
de salida se vuelve cero cuando a = 150°. El rango del ángulo de retardo es 


0 <a = 150° (11.18) 


Al igual que los controladores de media onda, la expresión para el voltaje rms de salida 
depende del rango de los ángulos de retardo. El voltaje de salida para una carga conectada en 
Y se puede calcular como sigue. Para 0 = a = 60°: 
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1/3 2 m2 +a 2 
2 t t 
= vev =| == Alor) + Sen o Kat) 
ml J 3 l 4 


14 


2m3 sen ot T2 ta nt 
+ / 3 d(wt) + / —q Lot) 


/3 +a /2 
T 2 t 1/2 
+ f sii don)? 
211/3 +a 3 
1 p 1/2 
_ von (7 a + = 3] (11.19) 


Para 60° < a < 90° 


2 57/6- T/3 +a > t 5/6- 7/3 +a 2 t 1/2 
V, = vev] { f oh I a awn} 


27 /2- 1/3 +a 4 /2-1/3 +a 


1/7 3sen2a V3cos2a\ |!2 
vev + (= er ae ) (11.20) 
Para 90° = a = 150° 
2 7 Zat 7 a 12 
V, = vev, =| 7 BES) Aan J Sen Kor) }} 
2T m/2-1/3 +a 4 T/2-1/3 +a 4 
1/5m a sen2a  V3cos2a y]? 
= V6 + | 11.21 
vev + (= 4 16 16 ) aan 


Los dispositivos de potencia de un controlador trifásico bidireccional se pueden conectar 
juntos, como muestra la figura 11.9. Este arreglo también se conoce como control de vincula- 
ción y permite ensamblar todos los tiristores como una unidad. Sin embargo, este arreglo no 
es posible para controles de motores ya que por lo común las terminales de los devanados del 
motor no están accesibles. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Genere una señal pulsante en el momento del cruce por cero del voltaje de fase de sumi- 
nistro Van- 

2. Retarde el pulso por los ángulos a, a + 27/3, y a + 47/3 para control de compuerta T1, T3 
y Ts mediante circuitos aislantes de compuerta. 

3. Asimismo, genere pulsos con ángulos de retardo m + a, 51/3 + a, y 77/3 + a, para control 
de compuerta Tz, Ty y Te. 
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FIGURA 11.9 


Arreglo para el control de vinculación de 
un controlador trifásico bidireccional. 


Ejemplo 11.3 Como determinar los parámetros de desempeño de un controlador trifásico 
de onda completa 


El controlador trifásico de onda completa de la figura 11.9 alimenta una carga resistiva conectada en Y de 
R = 100 y el voltaje de entrada de línea a linea es 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = 77/3. 
Determine (a) el voltaje de fase rms de salida V,; (b) el PF de entrada, y (c) la expresión para el voltaje 
instantáneo de salida de la fase a. 


Solución 
V; =208 V, V, = V,¿/V3 = 208/V3 = 120 V,a = 7/3, y R=100. 
a. Dela ecuación (11.19) el voltaje rms de fase de salida es V, = 100.9 V. 
La corriente rms de fase de la carga es I, = 100.9/10 = 10.09 A y la potencia de salida es 
P, =3PR =3 x 10.0% x 10 = 3054.24 W 


Como la carga está conectada en Y, la corriente de fase es igual a la corriente de línea, J, = I, 
= 10.09 A. Los VA de entrada son 


VA =3 V, =3 X 120 x 10.09 = 3632.4 VA 


El PF es 


P, 3054.24 
VA 36324 


PF = = 0.84 (retrasado) 


e. Sielvoltaje de fase de entrada se toma como la referencia y es vay =120V2 sen wt = 169.7 sen wt, 
los voltajes instantáneos de línea de entrada son 


vag = 208 V2 sen (or + z) = 294.2 sen (or + z) 


T 
Vgc = 294.2 sen (or — z) 


7 
vca = 294.2 sen (or =- 1) 
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El voltaje de fase instantáneo de salida van, que depende del número de dispositivos que 
conducen, se puede determinar con base en la figura 11.8a como sigue: 


para 0 < ot < 1/3: v, 
para 1/3 Sot < 27/3: Van = Vagl2 = 147.1 sen (wt + 1/6) 
Van = Vacl2 = —vcal2 = 147.1 sen(wt — 77/6 — 7) 


para 27/3 = wt < m: 
para m S wt < 411/3: v, 

para 41/3 < wt < 57/3: Vm = Vag/2 = 147.1 sen(wt + 7/6) 

para 51/3 < wt < 2r: Van = Vacl2 = 147.1 sen (wt — 77/6 — 1) 


Nota: el PF, que depende del ángulo de retardo a, por lo general es bajo comparado con 
el del controlador de media onda. 


Puntos clave de la sección 11.5 


e Si se modifica el ángulo de retardo a de O a 57/6 el voltaje rms de fase de salida puede 
variar de V, a cero. 


e El arreglo del control de vinculación no es adecuado para control de motores. 


11.6 CONTROLADORES TRIFÁSICOS DE ONDA COMPLETA CONECTADOS EN DELTA 


Si las terminales de un sistema trifásico son accesibles, los elementos de control (o disposi- 
tivos de potencia) y carga se pueden conectar en delta, como muestra la figura 11.10. Como 
la corriente de fase en un sistema trifásico normal es sólo 1/43 de la corriente de línea, las 
capacidades de corriente de los tiristores serían menores que si los tiristores (o elementos de 
control) estuvieran colocados en la línea. 

Supongamos que los voltajes instantáneos de línea a línea son 


vag = Vap = V2 V, sen ot 


2 
Upe = V2, senor = =) 


UBC 
4 
eg = Ùa = V2 Vasen fix = t) 


Los voltajes de línea de entrada, las corrientes de fase y línea, y las señales de control de los 
tiristores se muestran en la figura 11.11 para a = 120° y una carga resistiva. 


AO 
+ = 
VAB 
VCA 
Bo 
+ 
FIGURA 11.10 ve 
Controlador trifásico conectado = de 


en delta. Co 
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FIGURA 11.11 


Formas de onda de un controlador conectado en delta. (a) Voltajes 
de línea de entrada; (b) Pulsos de compuerta de tiristor; 

(c) Corrientes de fase de salida, y (d) Corrientes de linea 

de salida. 
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Para cargas resistivas, el voltaje rms de fase de salida se puede determinar con 


1/2 1/2 2 f7 A 
V, = B v7, d(wt) | = =f 2 V2 sen wt d(ot) 
T a 


27), 


1/2 
- v2 G a 4 senza] (11.22) 
T 


El voltaje máximo de salida se obtendría cuando a = 0, y el rango de control del ángulo de 
retardo es 


0O=sas<m"T (11.23) 


Las corrientes de línea, que se pueden determinar a partir de las corrientes de fase son 


La = lab = lea 
ip = lye — lab 
le = leq => ibe (11.24) 


En la figura 11.11 observamos que las corrientes de línea dependen del ángulo de retardo y que 
pueden ser discontinuas. El valor rms de las corrientes de línea y fase para los circuitos de carga 
se pueden determinar mediante solución numérica o un análisis de Fourier. Si J, es el valor 
rms del n-ésimo componente armónico de una corriente de fase, el valor rms de ésta se puede 
determinar con 


Ly = (BA +B+B+B+BAB +--+. +8) (11.25) 


Debido a la conexión en delta, los componentes armónicos múltiplos del tercer armónico 
(es decir, los de orden n = 3m, donde m es un entero impar) de las corrientes de fase fluirían 
alrededor de la delta y no aparecerían en la línea. Esto se debe a que los armónicos de 
secuencia cero están en fase en las tres fases de carga. La corriente rms de línea se vuelve 


= VR +B +R +h A +h)? ae 


En consecuencia, el valor rms de la corriente de linea no seguiría la relación normal de un 
sistema trifasico de modo que 


L < Vile (11.27) 


La figura 11.12 muestra una forma alternativa de los controladores conectados en delta que 
requiere sólo tres tiristores y simplifica el circuito de control. Este arreglo también se conoce 
como controlador de punto neutro. 


Bo 


FIGURA 11.12 


Controlador trifásico de tres tiristores. Co 
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Ejemplo 11.4 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un controlador trifásico 
conectado en delta 


El controlador trifásico bidireccional conectado en delta de la figura 11.10 tiene una carga resistiva 
de R = 10 Q. El voltaje de línea a línea es V, = 208 V (rms), 60 Hz, y el ángulo de retardo es a = 27/3. 
Determine (a) el voltaje rms de fase de salida V,; (b) la expresión para las corrientes instantáneas ig, igh € ica} 
(c) la corriente rms de fase de salida 74, y la corriente de linea 74; (d) el PF de entrada, y (e) la corriente rms 
de un tiristor Jp. 


Solución 
V; = V, = 208 V, a = 27/3, R = 10 Q, y valor pico de la corriente de fase, I, = V2 X 208/10 =29.4 A. 
a. Dela ecuación (11.22), V, = 92 V. 


b. Suponiendo i,, como el fasor de referencia e i,, = Im sen wt, las corrientes instantáneas son: 


Para 0 < œt < 1/3: Lip =0 

ia = Ly seníwt — 47/3) 

la = lab — Ica = —Iysen(wt — 41/3) 
Para 1/3 < wt < 27/3: lab = Lea =i =0 
Para 27/3 < wt < m: igh = Ly SEN wt 

ing = 0 

la = lab — leg = Ly Sen ot 
Para m < of < 411/3: lap = 0 

ia = Ly seníot — 47/3) 

ig = lab — lea = — Imsen (wt — 47/3) 
Para 47/3 < wt < 57/3: lab = la =i = 0 
Para 57/3 < wt < 2m: lab = Ly Sen wt 

ing =0 


la = lab — La = Ipsen ot 


c. Los valores rms de ig, € i, se determinan mediante integración numérica con un programa 
Mathcad. Se insta a los estudiantes a verificar los resultados. 


La 13.01 
Lap =92 A TI, =I, =1301 A A = EA = 1.1414 4 V3 
ab E 


d. La potencia de salida 


P, =3P,R =3 x92 x 10 = 2537 
La capacidad de VA se determina por 


VA = 3VoLp =3 X 208 x 9.2 = 5739 
El PF es 


P; 2537 
= 2. = 0.442 (retrasado) 


PF = VA 5739 


e. La corriente del tiristor se puede determinar desde la corriente de fase 


áb 9.2 
Le = =-— =65A 
a “An N2 
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Nota: para el controlador de voltaje de ca de la figura 11.12, la corriente de línea 7, no está 
relacionada con la corriente de fase /,,, por un factor de V3. Esto se debe a la discontinuidad de 
la corriente de carga ante el controlador de voltaje de ca. 


Punto clave de la sección 11.6 


e Aunque el controlador conectado en delta tiene menores capacidades de corriente que 
los de onda completa, no se utiliza para controlar motores. 


CAMBIADORES DE CONEXIÓN DE TRANSFORMADOR MONOFÁSICO 


Se pueden utilizar tiristores como interruptores estáticos para cambiar las conexiones de un 
transformador con carga en estado de encendido. Los cambiadores de conexión estáticos tie- 
nen la ventaja de que proporcionan una muy rápida acción de conmutación. El cambio se puede 
controlar para manejar las condiciones de carga y es suave. La figura 11.13 muestra el diagrama 
del circuito de un cambiador de transformador monofásico. Aunque un transformador puede 
tener múltiples devanados secundarios, por sencillez sólo se muestran dos. 

La relación de vueltas del transformador de entrada es tal que si el voltaje instantáneo del 
primario es 


v, = V2 V, sen wt = V2 V, sen wt 
los voltajes instantáneos del secundario son 


ví = V2 V sen wt 


v = V2 V,sen wt 


Un cambiador de conexión se utiliza más comúnmente para cargas de calefacción resistivas. 
Cuando solamente se encienden los transistores 73 y T4 alternadamente con un ángulo de retardo 
de a = 0, el voltaje de la carga se mantiene a una nivel reducido de V, = V4. Si se requiere un 
voltaje de salida completo, solamente se encienden los tiristores Tı y T de manera alternada con 
un ángulo de retardo de a = 0 y el voltaje completo es vo = V] + Va. 


FIGURA 11.13 


Cambiador de conexión de transformador 
monofásico. 
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Los pulsos de control de compuerta de los tiristores se pueden controlar para hacer variar 
el voltaje de carga. El valor rms del voltaje de carga V, se puede hacer variar dentro de tres 
rangos posibles 


DEV <V, 
0 <V, < (Y +V) 


Vi = V < (Vi + V2) 


Rango de control 1: 0 = V, = Vı. Para variar el voltaje de carga dentro de este rango, 
se encienden los tiristores T; y T2. Los tiristores T3 y T4 pueden funcionar como un controlador 
monofasico de voltaje. El voltaje de carga v, y la corriente de carga i, instantáneos se muestran 
en la figura 11.14c para una carga resistiva. El voltaje rms de carga que se puede determinar con la 
carga (ecuación 11.1) es 


1 sen 2a \ |12 
Y, = Y (m0 + (11.28) 


y el rango del ángulo de retardo es 0 Sa <= v. 


Rango de control 2: 0 = V, < (Vi + V2). Los tiristores T3 y T4 están apagados. Los 
tiristores Tı y T% funcionan como un controlador de voltaje monofásico. La figura 11.14d 
muestra el voltaje de carga vg y la corriente de carga ig para un carga resistiva. El voltaje 
rms de carga se puede calcular a partir de 


12 
V, = (V, + Ve) EG a =) (11.29) 


2 
y el rango del ángulo de retardo es 0 Sa <= v. 


Rango de control 3: Vi < Vo < (Vı + V2). El tiristor T3 se enciende cuando wt = 0 y 
el voltaje del secundario v4 aparece a través de la carga. Si el tiristor T4 se enciende cuando 
wt = a, el tiristor T3 se polariza a la inversa debido al voltaje del secundario v2, y T3 se 
apaga. El voltaje que aparece a través de la carga es (v1 + V2). En ot = 7, Tı se autoconmuta 
y T4 se enciende. El voltaje del secundario vı aparece a través de la carga hasta que T> se 
enciende cuando wt = m + a. Cuando T; se enciende en wt = m + a, T4 se apaga debido al 
voltaje inverso v2 y el voltaje de carga es (vı + v2). En wt = 27, T, se autoconmuta, Ty se 
enciende de nuevo y el ciclo se repite. El voltaje instantáneo de carga vg y la corriente de carga 
ig instantáneos para una carga resistiva se muestran en la figura 11.14e. 

Un cambiador de conexión con este tipo de control también se conoce como cambiador 
de conexión sincrónico. Utiliza un control de dos pasos. Una parte del voltaje del secundario 
v se superpone sobre un voltaje senoidal vj. Como resultado, los contenidos armónicos son 
menores que los que se obtendrían con un retardo de fase normal, como se presentó antes para 
el rango de control 2. El voltaje rms de carga se puede calcular con 
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VXV, + V,) 


(d) 


Formas de onda de un cambiador de conexión 0 
de transformador. (a) Voltaje del secundario 1; 
(b) Voltaje para el secundario 2; (c) Voltaje de 
salida para el caso 1; (d) Voltaje de salida para 
el caso 2, y (d) Voltaje de salida para el caso 3. 


1 27 1/2 
= =| vp d( wt) | 
Qt 0 


o 


o~ 


2 a T 12 
= I 2V} sen? wt d(ot) + 1 2(V, + V2)? sen? wt donl} 
0 a 


271 


El sna) (Y, + V)? 
= a + 
T 2, T 


(= at 


sen 2a y 12 
5 (11.30) 


Con cargas RL, el circuito de control de compuerta de un cambiador de conexión sincró- 
nico requiere un diseño cuidadoso. Supongamos que los tiristores Tı y T) se apagan, mientras 
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V2(V, + Vo) 


V2V; 


wt (b) 


ot V2(V, + Vo) 


ot 


FIGURA 11.15 


Formas de onda de voltaje y corriente para una carga RL. (a) Voltaje y corriente de salida; (b) Voltaje de 
salida, y (c) Corriente de salida y componente fundamental. 


los tiristores 73 y T4 se encienden durante el medio ciclo alterno en el momento del cruce por 
cero de la corriente de carga. Esta sería entonces 


_v2V 


sen(wt — 0) 


lo 


donde Z = [R? + (wL)*]!” y 6 = tan”! (wL/R). 

La corriente instantánea de carga ig se muestra en la figura 11.15a. Si T; se enciende 
entonces en wt = a, donde a < 0, el segundo devanado del transformador se pone en corto- 
circuito porque el tiristor T3 sigue conduciendo y transportando corriente debido a la carga 
inductiva. Por consiguiente, el circuito de control debe diseñarse de tal modo que T; no se 
encienda hasta que 73 se apague e ig = 0. Asimismo, T no debe encenderse hasta que T4 
se apague e ig = 0. Las formas de onda del voltaje de carga vo y la corriente de carga ig se 
muestran en las figuras 11.15b y c para a > 6. La corriente de salida contiene armónicos y 
su componente fundamental se muestra con líneas punteadas. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta es la 
siguiente: 


1. Para un voltaje de salida 0 = V, = Vj, controlar T; y T4 con ángulos de retardo a y m + a, 
respectivamente, mientras se apagan las señales de compuerta para Ti y T>. 

2. Para voltajes de salida 0 = V, = (V¡ + V2), controlar Tı y Tz en ángulos de retardo a y 
a + a, respectivamente mientras se apagan las señales de compuerta para T3 y T4. 
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Ejemplo 11.5 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un cambiador de conexión 
monofásico 


El circuito de la figura 11.13 se controla como un cambiador de conexión sincrónico. El voltaje del prima- 
rio es 240 V (rms), 60 Hz. Los voltajes del secundario son V; = 120 V y V2 = 120 V. Si la resistencia de 
carga es R = 10 Q y el voltaje rms de carga es 180 V, determine (a) el ángulo de retardo de los tiristores 
Tı y T»; (b) la corriente rms de los tiristores T; y Tz; (c) la corriente rms de los tiristores T3 y T4, y (d) el 
PF de entrada. 


Solución 
Vo = 180 V, V, = 240 V, V, = 120 V, V2 = 120 Vy R = 100. 
a. El valor requerido del ángulo de retardo a para V, = 180 V se puede determinar con la ecua- 
ción (11.30) de dos maneras: (1) trace V, en función de a y determine el valor requerido 


de a, o bien (2) use un método de solución iterativo. Se utiliza un programa Mathcad para 
despejar la ecuación (11.30) para a por iteración y así se obtiene a = 98°. 


b. La corriente rms de los tiristores T4 y T, se puede determinar con la ecuación (11.29): 


1 7 1/2 
Ia = Fal AV, + ¥5)*sen? or do) | 


Y aja l nz) 
EEN (11.31) 
=109A 


c. La corriente rms de los tiristores 73 y T4 se determina con 
1 a 1/2 
Ik3 = f 2V? sen? wt di 00) 
20 Jo (os) 


1/2 
- Ho =>] (11.32) 


=65A 


d. La corriente rms de un segundo devanado secundario (superior) es h = V2 Ip, = 15.4 A. La 
corriente rms del primer devanado secundario (inferior), la cual es la corriente rms total de los 
tiristores T1, T2, T3 y T4, es 


L = [(V2 Ir)? + (V2 Ips)"]!”_ = 17.94 A 


La capacidad de VA del primario o secundario es VA = V4 + Vzh = 120 Xx 17.94 + 12 x 15.4 = 
4000.8. La potencia de carga es P, = Vi/R = 3240 W, y el PF es 


© P, _ 3240 
VA 4000.8 


PF = 0.8098 (retrasado) 


Puntos clave de la sección 11.7 


e El voltaje en cada conexión se puede mantener fijo o variable dependiendo de los ángulos 
de retardo de los tiristores. 

e Con una carga RL, el circuito de control de compuerta del cambiador de conexión re- 
quiere un cuidadoso diseño, de lo contrario los devanados secundarios del transformador 
se pueden poner en cortocircuito. 
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CICLOCONVERTIDORES 


Los controladores de voltaje de ca proporcionan un voltaje de salida variable pero su frecuen- 
cia es fija, además de que el contenido armónico es alto sobre todo en un bajo rango de voltaje 
de salida. Se puede obtener un voltaje de salida variable a frecuencia variable mediante conver- 
siones de dos etapas: ca fija a cd variable (por ejemplo rectificadores controlados, ya estudiados 
en el capítulo 10) y cd variable a ca a frecuencia variable (por ejemplo inversores, capítulo 6). 
Sin embargo, con los cicloconvertidores se pueden eliminar uno o más convertidores interme- 
dios. Un cicloconvertidor es un cambiador de frecuencia directo que convierte la potencia de 
ca en una frecuencia a potencia de ca en otra frecuencia mediante la conversión de ca-ca, sin un 
enlace de conversión intermedio. 

La mayoría de los cicloconvertidores se conmutan naturalmente y la frecuencia máxima 
de salida está limitada a un valor que es sólo una fracción de la frecuencia de la fuente. En con- 
secuencia, las principales aplicaciones de los cicloconvertidores son en propulsores de motores 
de ca de baja velocidad hasta de 15,000 kW con frecuencias de 0 a 20 Hz. Los propulsores de ca 
se analizan en el capítulo 15. 

Con el desarrollo de técnicas de conversión de potencia y método de control modernos, 
los propulsores de motor de ca alimentados por inversor están relevando a los propulsores 
alimentados por cicloconvertidor. Sin embargo, los avances recientes en dispositivos de poten- 
cia de conmutación rápida y microprocesadores permiten sintetizar e implementar estrategias 
de conversión avanzadas para cambiadores de frecuencia directos de conmutación forzada 
(FCDFCs) para optimizar la eficiencia y reducir los contenidos armónicos [1,2]. Las funcio- 
nes de conmutación de los FCDFC se pueden programar para combinar las funciones de 
conmutación de los convertidores ca-cd y cd-ca. Debido a la naturaleza de las complejas 
derivaciones implicadas en los FCDFC, los cicloconvertidores de conmutación forzada no 
se analizan más a fondo. 


Cicloconvertidores monofásicos 


El principio de funcionamiento de los cicloconvertidores monofásicos/monofásicos se puede 
explicar con ayuda de la figura 11.16a. Los dos convertidores monofásicos controlados funcio- 
nan como puentes rectificadores. Sin embargo, sus ángulos de retardo son tales que el voltaje 
de salida de un convertidor es igual y opuesto al del otro convertidor. Si el convertidor P fun- 
ciona solo, el voltaje promedio de salida es positivo, y si el convertidor N es el que funciona, 
el voltaje de salida es negativo. La figura 11.16b muestra el circuito equivalente simplificado 
del convertidor dual. Las figuras 11.16c-e muestran las formas de onda del voltaje de salida y 
las señales de control de compuerta de convertidores positivos y negativos, con el convertidor 
positivo encendido durante el tiempo Tọ/2 y el convertidor negativo funcionando durante el 
tiempo 7/2. La frecuencia del voltaje de salida es fẹ = 1/To. 

Si a, es el ángulo de retardo del convertidor positivo, el ángulo de retardo del converti- 
dor negativo es a, = m — ap. El voltaje promedio de salida del convertidor positivo es igual y 
opuesto al del convertidor negativo. 


Vea = — Vedi (11.33) 


Al igual que los convertidores de las secciones 10.3 y 10.5, quiza los valores instanta- 
neos de los dos voltajes de salida no sean iguales. Es posible que circulen grandes corrientes 
armónicas dentro de los convertidores. 
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Cicloconvertidor monofásico/monofásico. (a) Circuito; (b) Circuito equivalente; (c) Voltaje de suministro 
de entrada; (d) Voltaje de salida, y (e) Periodos de conducción para convertidores P y N. 
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Cicloconvertidor con reactor intergrupo. 


Convertido 
positivo 
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La corriente circulante se puede eliminar suprimiendo los pulsos de compuerta dirigidos 
hacia el convertidor que no suministra corriente de carga. En la figura 11.17 se muestra un 
cicloconvertidor monofásico con un transformador de conexión central que tiene un reactor de 
intergrupo, el cual mantiene un flujo de corriente continuo y que también limita la corriente 


circulante. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta [1] es la 


siguiente: 


1. Durante el primer medio periodo de la frecuencia de salida T,/2, opere el convertidor P 
como un rectificador controlado normal (en la sección 10.2) con un ángulo de retardo de 


ap = a; es decir, disparando T y Tha ay Tay T3y Tam +a. 


2. Durante el segundo medio periodo T,/2, opere el convertidor N como un rectificador 
controlado normal con un ángulo de retardo de a,, = m — a; es decir, disparando Ti y T5 


ar=0Qa,yT3yT,¿2a27-Q0. 


Ejemplo 11.6 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un cicloconvertidor 


monofásico 


El voltaje de entrada al cicloconvertidor de la figura 11.6a es 120 V (rms), 60 Hz. La resistencia de 
carga es 5 (2 y la inductancia de carga es L = 40 mH. La frecuencia del voltaje de salida es 20 Hz. Si 
los convertidores funcionan como semiconvertidores de tal modo que 0 = a = y el ángulo de retardo 
es a, = 27/3, determine (a) el valor rms del voltaje de salida V,; (b) la corriente rms [p de cada tiristor, 


p 
y (c) el PF de entrada. 
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Solución 
V, = 120 V, fs = 60 Hz, f, = 20 Hz, R = 5 Q, L = 40 mH, a, = 27/3, wọ = 21 X 20 = 125.66 rad/s, y 
X, = wL = 5.027 Q. 


a. Para0 =a <7, la ecuación (11.1) da el voltaje rms de salida 


1/2 
V, = E (« E A] (11.34) 
T 


=53V 


b. Z= [R° + (09L)]'? = 7.09 0 y 0 = tan” (wyL/R) = 45.2°. La corriente rms de carga es I, = V,/Z = 
53/7.09 = 7.48 A. La corriente rms a través de cada convertidor es /, = Iy = L/IV2 = 5.29 A y 
la corriente rms a través de cada tiristor es Ip = 1,1V2 = 3.74 A. 


c. La corriente rms de entrada es J, = Ij = 7.48 A, la capacidad de VA es VA = VJ; = 897.6 VA, 
y la potencia de salida es P, = Volo cos 0 = 53 X 7.48 X cos 45.2° = 279.35 W. Utilizando la 
ecuación (11.11), el PF de entrada es, 


PF = Po _ Vəcosð® _ 9 1 _ sen2a aa 
VI A cos 0 | (TM 4 


279,35 
~ 897.6 


(11.35) 
= 0.311 (retrasado) 


Nota: la ecuación (11.35) no incluye el contenido armónico en el voltaje de salida y da 
el valor aproximado del PF. El valor real es menor que el dado por la ecuación (11.35). Las 
ecuaciones (11.34) y (11.35) también son válidas para cargas resistivas. 


Cicloconvertidores trifásicos 


En la figura 11.18a se muestra el diagrama del circuito de un cicloconvertidor trifásico. Los 
dos convertidores ca-cd son rectificadores trifásicos controlados. La síntesis de la forma de 
onda de salida para una frecuencia de salida de 12 Hz se muestra en la figura 11.18c. El con- 
vertidor positivo funciona durante la mitad del periodo de la frecuencia de salida y el convertidor 
negativo durante el otro medio periodo. El análisis de este cicloconvertidor se parece al de los 
cicloconvertidores monofásicos/monofásicos. 

El control de motores de ca requiere un voltaje trifásico a una frecuencia variable. El 
cicloconvertidor de la figura 11.18a se puede ampliar para que proporcione una salida trifásica 
con 6 convertidores trifásicos, como se muestra en la figura 11.19a. Cada fase se compone de 
6 tiristores, como se muestra en la figura 11.19b, y se requiere un total de 18 tiristores. Si se 
usaran 6 convertidores trifásicos de onda completa se requerirían 36 tiristores. 


Secuencia de control de compuerta. La secuencia de control de compuerta [1] es la 
siguiente: 


1. Durante el primer medio periodo de la frecuencia de salida T,/2, opere el convertidor P 
como un rectificador trifásico controlado normal (en la sección 11.5) con un ángulo de 
retardo a, = a. 

2. Durante el segundo medio periodo T,/2, opere el convertidor N como un rectificador 
trifásico controlado normal con un ángulo de retardo a, = 7 — a. 
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FIGURA 11.18 


Cicloconvertidor trifasico/monofasico. (a) Circuito; (b) Voltajes de línea; (c) Voltajes de salida, 
y (d) Periodos de conducción de los convertidores P y N. 


11.8.3 Reducción de los armónicos de salida 


En las figuras 11.16d y 11.18c observamos que el voltaje de salida no es puramente senoidal, y 
en consecuencia el voltaje de salida contiene armónicos. La ecuación (11.35) muestra que el PF 
de entrada depende del ángulo de retardo de los tiristores y es malo, en especial en el rango de 
bajo voltaje de salida. 

El voltaje de salida de los cicloconvertidores se compone básicamente de segmentos de 
voltajes de entrada y el valor promedio de un segmento depende del ángulo de retardo de dicho 
segmento. Si los ángulos de retardo de los segmentos se hicieran variar de modo que los valores 
promedio de los segmentos correspondieran tanto como fuera posible a las variaciones del vol- 
taje de salida senoidal deseado, los armónicos en el voltaje de salida se pueden minimizar [2,3]. 
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FIGURA 11.19 


Cicloconvertidor trifásico/trifásico. 


La ecuación (10.1) indica que el voltaje promedio de salida de un segmento es una función 
coseno del ángulo de retardo. Los ángulos de retardo de los segmentos se pueden generar com- 
parando una señal coseno en la frecuencia de la fuente (v, = V2 V, cos w,f) con un voltaje 
de referencia senoidal ideal en la frecuencia de salida (v, = V2 V, sen wnf) . La figura 11.20 
muestra la generación de señales de control de compuerta para los tiristores del cicloconvertidor 
de la figura 11.18a. 

El voltaje promedio máximo de un segmento (que se presenta cuando a, = 0) debe ser 
igual al valor pico del voltaje de salida, por ejemplo, con la ecuación (10.1), 


2 VZV, 
n, = — ~ = V/V, (11.36) 
T 
que da el valor rms del voltaje de salida como 
2V, 2V, 
vV, = = (11.37) 


T T 
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Generación de señales de control de compuerta de tiristor. (a) Voltaje de suministro de entrada; 
(b) Voltaje de referencia en frecuencia de salida; (c) Periodos de conducción para los convertidores 
P y N; (d) Pulsos de compuerta de tiristor, y (e) Voltaje de salida. 


Ejemplo 11.7 Cómo determinar los parámetros de desempeño de un cicloconvertidor 
monofásico con una señal coseno de referencia 


Repita el ejemplo 11.6 si los ángulos de retardo del cicloconvertidor se generan comparando una señal 
coseno en la frecuencia de la fuente con una señal senoidal en la frecuencia de salida como se muestra en 
la figura 11.20. 


Solución 


V; = 120 V, fs = 60 Hz, fp = 20 Hz, R = 5 Q, L = 40 mH, ay = 27/3, wo = 2m X 20 = 125.66 rad/s, y 
XL = wL = 5.027 Q. 
a. Según la ecuación (11.37), el valor rms del voltaje de salida es 


2V, 
V, = — = 0.6366V, = 0.6366 x 120 = 76.39 V 
T 
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b. Z= [R° + (woL)*]!? = 7.09 Qy 6 = tan (wpL/R) = 45.2°. La corriente rms de carga es I, = V,/Z = 
76.39/7.09 = 10.77 A. La corriente rms a través de cada convertidor es J, = Iy = 1,/V2 = 7.62 A, 
y la corriente rms a través de cada tiristor es Ip = I,/ V2 = 5.39 A. 


c. La corriente rms de entrada es J, = I, = 10.77 A, la capacidad de VA es VA = V,I, = 1292.4 VA, 
y la potencia de salida es 


P, = V,I,cos 0 = 0.6366V, 1, cos 8 = 579.73 W. 


El PF de entrada es 


PF = 0.6366 cos 0 (11.38) 


_ 579.73 


= 2 = 0.449 (retrasado) 
1292.4 


Nota: la ecuación (11.38) muestra que el PF de entrada es independiente del ángulo de 
retardo a y que sólo depende del ángulo de carga 6. Sin embargo, para control normal por 
ángulo de fase, el PF de entrada depende tanto del ángulo de retardo a como del ángulo 
de carga 0. Si comparamos la ecuación (11.35) con la ecuación (11.38), hay un valor crítico de 
ángulo de retardo a,, el cual está dado por 


1 sen 2a, Y ]12 
geit = 0.6366 (11.39) 


2 


Para a < ae el control normal por ángulo de retardo exhibiría un mejor PF y la solución de la 
ecuación (11.39) da a, = 98.59%. 


Puntos clave de la sección 11.8 


e Un cicloconvertidor es básicamente un convertidor dual monofásico o trifásico. 

e Se obtiene un voltaje de salida de ca activando el convertidor P sólo durante el primer 
periodo T,/2 para producir el voltaje positivo y el convertidor N sólo durante el segundo 
periodo T,/2 para producir el voltaje negativo. 


CONTROLADORES DE VOLTAJE DE CA CON CONTROL DE PWM 


En la sección 11.7 vimos que el PF de entrada de rectificadores controlados se puede mejorar 
mediante un tipo de control de modulación por ancho de pulso (PWM). Los controladores de 
tiristores naturalmente conmutados introducen armónicos de bajo orden tanto en el lado de la 
carga como en el de la fuente y tienen un bajo PF de entrada. El desempeño de los controlado- 
res de voltaje de ca se puede mejorar por control de PWM [4]. En la figura 11.21a se muestra la 
configuración del circuito de un controlador de voltaje de ca monofasico para control de PWM. 
Las señales de control de compuerta de los interruptores se muestran en la figura 11.21b. Los 
interruptores 51 y S, se activan y desactivan varias veces durante los medios ciclos positivos y 
negativos del voltaje de entrada, respectivamente. S; y S proporcionan las trayectorias de 
conducción libre para la corriente de carga, en tanto que S4 y S2, respectivamente, están des- 
activados. Los diodos no permiten que aparezcan voltajes inversos a través de los interruptores. 
El voltaje de salida se muestra en la figura 11.22a. Para una carga resistiva, la corriente 
de carga se parece al voltaje de salida. Con una carga RL, la corriente de carga sube en 
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Controlador de voltaje de ca para control de PWM. 


FIGURA 11.22 


Voltaje de salida y corriente de carga de un controlador de voltaje de ca. 
(a) Voltaje de salida y (b) Corriente de salida. 
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la dirección positiva o negativa cuando el interruptor S; o S% se activan, respectivamente. 
Asimismo, la corriente de carga cae cuando Sı 0 $ se activan. La corriente de carga se 
muestra en la figura 11.22b con una carga RL. 


Punto clave de la sección 11.9 


e Sise utilizan dispositivos de conmutación rápida, se pueden aplicar técnicas de PWM a los 
controladores de voltaje de ca para producir voltaje de salida variable con un mejor PF de 
entrada. 


CONVERTIDOR MATRICIAL 


El convertidor matricial utiliza interruptores bidireccionales totalmente controlados para 
la conversión directa de ca a ca. Es un convertidor de una sola etapa que requiere sólo 
nueve interruptores para conversión trifásica a trifásica [5,7]. Es una alternativa del inver- 
sor-rectificador de fuente de voltaje de PWM bilateral. El diagrama del circuito del con- 
vertidor matricial de trifásico a trifásico (34-34) se muestra en la figura 11.23a [8,9]. Los 
nueve interruptores bidireccionales están dispuestos de tal modo que cualquiera de las tres 
fases de entrada se podría conectar a cualquier fase de salida mediante el símbolo de matriz 
de conmutación de la figura 11.23b. Por consiguiente, se puede hacer que el voltaje en cual- 
quier terminal de entrada aparezca en cualquier terminal o terminales de salida mientras 
que la corriente en cualquier fase de la carga se puede extraer de cualquier fase o fases de 
la fuente de entrada. Normalmente se utiliza un filtro LC de entrada de ca para eliminar las 
corrientes armónicas en el lado de entrada y la carga es lo bastante inductiva para mantener 
la continuidad de las corrientes de salida [10]. El término matricial se debe a que utiliza 
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FIGURA 11.23 


(a) Circuito de convertidor matricial (3—3¢) con filtro de entrada y (b) Símbolo de matriz de conmu- 
tación de convertidor. 
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exactamente un interruptor para cada una de las posibles conexiones entre la entrada y la 
salida. Los interruptores se deben controlar de modo que en cualquier momento, uno y sólo 
uno de los tres interruptores conectados a una fase de salida debe cerrarse para evitar un 
cortocircuito en las líneas de suministro o interrumpir el flujo de la corriente de carga en 
una carga inductiva. Con estas restricciones, hay 512(= 2?) estados posibles del convertidor, 
pero sólo se permiten 27 combinaciones de conmutación para producir los voltajes de línea 
de salida y corrientes de fase de entrada. Con un conjunto dado de voltajes trifásicos de 
entrada se puede sintetizar cualquier conjunto deseado de voltajes trifásicos de salida si se 
adopta una estrategia adecuada de conmutación [11,12]. 

El convertidor matricial puede conectar cualquier fase de entrada (A, B y C) a cualquier 
fase de salida (a, b y c) en cualquier instante. Cuando están conectadas los voltajes Van, Vpn, Ven 
en las terminales de salida están relacionados con los voltajes de entrada vay, vgy Y VEN COMO 


Van Saa SBa S Ca Van 
Von | =| Sap Seb Sco || Ven (11.40) 
Ven Sac SBc Sce Ven 


donde de Saa a Sc, son las variables de conmutación de los interruptores correspondientes. 
Para una carga lineal balanceada conectada en Y en las terminales de salida, las corrientes de 
fase de salida están relacionadas con las corrientes de fase de salida por 


la Sad Sab Sac la 
ig | =| Spa Sap Se ip (11.41) 
lc Sca Scb Sce le 


donde la matriz de las variables de conmutación de la ecuación (11.41) es una traspuesta de la 
matriz respectiva de la ecuación (11.40). El convertidor matricial se debe controlar mediante 
una secuencia específica y apropiadamente temporizada de los valores de las variables de 
conmutación, lo que da por resultado voltajes de salida balanceados que tienen la frecuencia y 
amplitud deseadas, en tanto que las corrientes de entrada están balanceadas y en fase con res- 
pecto a los voltajes de entrada. Sin embargo, el voltaje de salida pico a pico máximo no puede 
ser mayor que la diferencia mínima de voltaje entre las dos fases de la entrada. A pesar 
de la estrategia de conmutación, hay un límite físico en el voltaje de salida alcanzable y la 
relación de transferencia de voltaje máxima es 0.866. Los métodos de control para conver- 
tidores matriciales deben contar con la capacidad de control independiente de los voltajes 
de salida y corrientes de entrada. Por lo común [12] son tres tipos de métodos los que se utilizan: 
(1) El método de Venturini, que se basa en un método matemático de análisis de la función 
de transferencia [5]. (2) la PWM, y (3) modulación por vector espacial [3]. 

Las ventajas del convertidor matricial son (1) flujo de potencia bidireccional inherente; 
(2) forma de onda de entrada-salida senoidal con moderada frecuencia de conmutación; (3) posi- 
bilidad de diseño compacto por la ausencia de componentes reactivos de enlace de cd, y (4) 
PF de entrada controlable independiente de las corrientes de carga de salida. Sin embargo, 
las aplicaciones prácticas de los convertidores matriciales son muy limitadas. Las razones prin- 
cipales son (1) no disponibilidad de los interruptores monolíticos totalmente controlados 
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bilaterales capaces de operar a alta frecuencia; (2) implementación compleja de ley de con- 
trol; (3) limitación intrínseca de la relación del voltaje de salida-entrada, y (4) conmutación y 
protección de los interruptores. Con control de PWM de vector espacial y sobremodulación, la 
relación de transferencia de voltaje se puede incrementar a 1.05 a expensas de más armónicos 
y grandes capacitores filtro [13]. 


Punto clave de la sección 11.10 


e El convertidor matricial es un convertidor de una sola etapa. Utiliza interruptores bidirec- 
cionales totalmente controlados para conversión directa de ca a ca. Es una alternativa del 
inversor-rectificador de fuente de voltaje con PWM bilateral. 


11.11 DISEÑO DE CIRCUITOS DE CONTROLADOR DE VOLTAJE DE CA 


Las capacidades de los dispositivos de potencia deben diseñarse para condiciones del tipo del 
peor de los casos, que se presentan cuando el convertidor suministra el valor rms máximo 
del voltaje de salida V,. Los filtros de entrada y salida también se deben diseñar para condicio- 
nes del peor de los casos. La salida de un controlador de potencia contiene armónicos y se debe 
determinar el ángulo de retardo para el peor de los casos de un arreglo de circuito particular. 
Los pasos implicados en el diseño de circuitos de potencia y filtros se parecen a los del diseño 
de un circuito de rectificador en la sección 3.11. 


Ejemplo 11.8 Cómo determinar las capacidades de dispositivo del controlador monofásico 
de onda completa 


El controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa de la figura 11.2a controla el flujo de 
potencia de una fuente de ca de 230 V, 60 Hz en una carga resistiva. La potencia de salida máxima 
deseada es 10 kW. Calcule (a) la capacidad de corriente rms máxima de los tiristores Ip y; (b) la capa- 
cidad de corriente de los tiristores 74 y; (c) la corriente pico de los tiristores J, y (d) el valor pico del 
voltaje del tiristor V,,. 


Solución 

P, = 10,000 W, V, = 230 V, y V„ = V2 x 230 = 325.3 V. La potencia máxima se puede suministrar 
cuando el ángulo de retardo es a = 0. Según la ecuación (11.1), el valor rms del voltaje de salida 
V, = V, =230V,P, = Vi/R = 230/R = 10,000, y la resistencia de carga es R = 5.29 Q. 


a. El valor rms máximo de la corriente de carga es Iom = V,/R = 230/5.29 = 43.48 A, y el valor rms 
máximo de la corriente del tiristor es Igy = I,y/V2 = 30.75 A. 


b. De acuerdo con la ecuación (11.3) la corriente promedio máxima de los tiristores es, 


_V2x230 


I = 19.57 A 
AM at X 5.29 


c. La corriente pico del tiristor es J, = Vm/R = 325.3/5.29 = 1.5 A. 
d. El voltaje pico del tiristor es V, = V„ = 325.3 V. 
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Ejemplo 11.9 Cómo determinar los voltajes y corrientes armónicos de un controlador 
monofásico de onda completa 


El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.5a controla la potencia suministrada a una 
carga RL y el voltaje de la fuente es 120 V (rms), 60 Hz. (a) Use el método de la serie de Fourier para 
obtener expresiones para el voltaje de salida v,(t) y la corriente de carga i,(t) en función del ángulo de 
retardo a. (b) Determine el ángulo de retardo para la cantidad máxima de corriente armónica de menor 
orden en la carga. (c) SiR = 5 Q, L = 10 mH, y a = 1/2, determine el valor rms del tercer armónico de 
la corriente. (d) Si se conecta un capacitor en paralelo con la carga (figura 11.24a), calcule el valor de la 
capacitancia para reducir el tercer armónico de la corriente a 10% del valor sin el capacitor. 


v, = VZV, sin wt 
c ue 


(a) Circuit (b) Output voltage 


FIGURA 11.24 


Convertidor monofásico completo con carga RL. 


Solucion 


a. La forma de onda del voltaje de entrada se muestra en la figura 11.5b. El voltaje instantáneo de 
salida como se muestra en la figura 11.24b se puede expresar en una serie de Fourier como 


v(t) = Va + y a, COS nwt + > b, sen not (11.42) 
n=1,2,... n=1,2,... 
donde 
1 2m 
Vac = 37 V,, sen wt d(wt) = 0 
27), 


1 B T+8 
an = | f V2 V, sen wt cos not d(wt) + f V2 V, sen wt cos nwt d(wt) 
n a TO 


cos(1 — n)a — cos(1 — n)B + cos(1 — n) (m + a) 
v2V, — cos(1 — n) (m + B) 
21 1-n 


para n = 3,5, ... (11.43) 


590 Capítulo 11 Controladores de voltaje de CA 


1 B TB 
by == | / V2 V, sen wt sen not d(wt) + 1 V2 V, sen wt sen nwt d(ot) 
T a T+Q 


tFn 
Paran = 3,5,... 
=0 paran = 2,4,... 
1 B THB 
a = 4 / V2 V, sen wt cos wt d(wt) + i) V2 V, sen wt cos wt ato) 
T a Tao 
V2V, 
sE [sen? B — senta + ser(7 + B) — sentar + a)] paran = 1 
T 


B T+B 
1 
b; = 1 / V2 V, sevot d(wt) + f V2 V, sen’ wt alot) 
an a T +O 


_ [xe a) sen 2B — sen2a + sen As + B) - sen2(m + 2] 


paran = 1 
La impedancia de carga es 


Z =R + j(noL) = [R + (noL)’]'? Æ, 


(11.44) 


(11.45) 


(11.46) 


y 0 = tan |(noL/R). Dividiendo v,(t) de la ecuación (11.42) entre la impedancia de carga Z y 


simplificando los términos seno y coseno se obtiene la corriente de carga como 


i,(t) = x V2 I, sen (nwt — 0, + pn) 


n=1,3,5,... 


donde d,, = tan” *(a,/b,,) y 


pol (mto 
"V2 [R +(neL) 


(11.47) 


(11.48) 


b. El tercer armónico es el de menor orden. El cálculo del tercer armónico con varios valores 
del ángulo de retardo muestra que se vuelve máximo cuando a = 7/2. La distorsión armó- 
nica se incrementa y la calidad de la corriente de entrada se reduce con un incremento de 
los ángulos de disparo. Las variaciones de los armónicos de bajo orden con el ángulo de disparo 
se muestran en la figura 11.25. Existen sólo armónicos impares en la corriente de entrada por 


la simetría de media onda. 


C. 


11.11 Diseño de circuitos de controlador de voltaje de CA 591 


1.0 
n=1 
0.8 
E 
3 0.6 
“E 
3 
H 
2] 
A, 
y 
2 
E 
< 0.4 
n=3 
0.2 
n=5 
n=7 
0 
0 40 80 120 160 
Ángulo de disparo, a° 
FIGURA 11.25 


Contenido armónico en función del ángulo de disparo de un controlador 
monofásico de voltaje con carga RL. 


Para a = 7/2, L = 6.5 mH, R = 2.5 Q, w = 21 X 60 = 377 rad/s y V, = 120 V. De acuerdo con 
el ejemplo 11.2, obtenemos el ángulo de extinción como B = 220.35”. Se pueden calcular para 
valores conocidos de a, B, R, L, y Vs, an y by, de la serie de Fourier de la ecuación (11.42) y la 
corriente de carga de la ecuación (11.47). La corriente de carga está dada por 


i,(t) = 28.93 sen (wt — 44.2? — 18°) + 7.96 sen (3wt — 71.22 + 68.79) 


+ 2.68 sen(Swt — 78.5 — 68.6%) + 0.42 sen (Tot — 81.7” + 122.7) 


+ 0.59 sen (9wf — 83.5 — 126.3°) + +: 


El valor rms del tercer armónico de la corriente es 


7.96 
B = V7 = 5.63 A 
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d. La figura 11.26 muestra el circuito equivalente para determinar la corriente armónica. Utilizando 
la regla divisora del voltaje, la corriente armónica a través de la carga está dada por 
I, X, 


I, [R + (noL - XP 


donde X, = 1/(nwC). Para n = 3 y œ = 377, 


In Xe a4 
L [2.57 + (3 X 0.377 X65 — Xx) ~ 


la cual da X, = —0.858 o 0.7097. Como X, no puede ser negativa, X, = 0.7097 = 1/(3 X 377C) 
o C = 1245.94 uF. 


Ejemplo 11.10 Simulación con PSpice del controlador monofásico de onda completa 


El controlador monofásico de voltaje de ca de la figura 11.5a tiene una carga R = 2.5 Q y L = 6.5 mH. El 
voltaje de suministro es 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es a = 7/2. Use PSpice para trazar 
el voltaje de salida y la corriente de carga así como para calcular la distorsión total armónica (THD) del 
voltaje y corriente de salida y el PF de entrada. 


Solución 
La corriente de carga de los controladores de voltaje de ca es del tipo de ca, y la corriente de un tiristor 
siempre se reduce a cero. No se necesita el diodo Dr en la figura 9.34b y el modelo del tiristor se puede 
simplificar como aparece en la figura 11.27. Este modelo se puede usar como subcircuito. 

La definición de subcircuito para el rectificador controlado de silicio (SCR) modelo de tiristor se 
puede describir como sigue [15]: 


*Subcircuito para un modelo de tiristor de ca 


. SUBCKT SCR 1 3 2 

* model anode +control cathode 

* name voltage 

S1 1 5 6 2 SMOD ; Interruptor 
RG 3 4 50 

VX 4 2 DC OV 

VY 5 2 DC OV 

RT 2 6 1 

CT 6 2 10UF 

F1 2 6 POLY (2) VX VY 0 50 11 


. MODEL SMOD VSWITCH (RON=0.01 ROFF=10E+5 VON=0.1V VOFF=OV) 
.ENDS SCR ; Termina definición de subcircuito 
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Modelo SPICE de un tiristor de ca. 


El voltaje de suministro pico es V,, = 169.7 V. Para a} = a = 90°, el tiempo de retardo es 
tı = (90/360) x (1000/60 Hz) x 1000 = 4166.7 us. Un amortiguador en serie con C, = 0.1 uF y R; = 750 Q se 
conecta en paralelo con el tiristor para manejar el voltaje transitorio ocasionado por la carga inductiva. 
El controlador monofásico de voltaje de ca para simulación con PSpice se muestra en la figura 11.28a. 
Los voltajes de compuerta Vg; y Vg2 para los tiristores se muestran en la figura 11.28b. 

La lista del archivo del circuito es la siguiente: 


Ejemplo 11.10 Controlador monofásico de voltaje de ca 
VS ai O SIN (0 169.7V 60HZ) 


Vgl 2 4 PULSE (OV 10V 4166.7US 1NS 1NS 100US 16666. 7US) 

Vg2 3 1 PULSE (0V 10V 12500.0US 1NS 1NS 100US 16666. 7US) 

R 4 BY 225 

L 5 6 6.5MH 

VX 6 0 DC OV ; Fuente de voltaje para medir la corriente de 
carga 

*C 4 0 1245.94UF ; Capacitancia del filtro de salida 


¡ Filtro de carga 
cs 1 7 0.1UF 
RS 7 4 750 
*Invocación de subcircuito para modelo de tiristor 


XT1 1 2 4 SCR ; Tiristor TÌ 

XT2 4 3.1 SCR ; Tiristor T2 

* El subcircuito SCR que falta debe ser insertado 

. TRAN 10US 33.33MS ; Análisis transitorio 

. PROBE ; Postprocesador grafico 
-options abstol = 1.00n reltol = 1.0m vntol = 1.0m ITL5=10000 
.FOUR 60HZ V(4) ; Analisis de Fourier 

. END 


Las gráficas PSpice del voltaje instantáneo de salida V (4) y la corriente de carga I(VX) se muestran 
en la figura 11.29. 
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FIGURA 11.28 


Controlador monofasico de 

voltaje de ca para simulación 

con PSpice. (a) Circuito; (b) (c) 
Pulso de compuerta para el 

tiristor T4, y (c) Pulso de com- 

puerta para el tiristor T9. 


Los componentes de Fourier del voltaje de salida son los siguientes: 


COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA V (4) 
COMPONENTE DE CD = 1.784608E-03 


T 


ARMŐNICO FRECUENCIA COMPONENTE COMPONENTE FASE FASE 
NUM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRAD) NORMALIZADA 
(GRAD) 
1 6.000E+01 1.006E+02 1.000E+00  -1.828E+01 0.000E+00 
2 1.200E+02 2.764E-03 2.748E-05 6.196E+01 8.024E+01 
3 1.800E+02 6.174E+01 6.139E-01 6.960E+01 8.787E+01 
4 2.400E+02 1.038E-03 1.033E-05 6.731E+01 8.559E+01 
5 3.000E+02 3.311E+01 3.293E-01 -6.771E+01 -4.943E+01 
6 3.600E+02 1.969E-03 1.958E-05 1.261E+02 1.444E+02 
7 4.200E+02 6.954E+00 6.915E-02 1.185E+02 1.367E+02 
8 4.800E+02 3.451E-03 3.431E-05 1.017E+02 1.199E+02 
9 5.400E+02 1.384E+01 1.376E-01 -1.251E+02 -1.068E+02 
DISTORSIÓN TOTAL ARMÓNICA = 7.134427E+0.1 POR CIENTO 
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Ejemplo 11.10 Controlador monofásico de 
voltaje de ca Temperatura: 27°C 
40A 
0A 
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OV 
—200 V 
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av) Time C1 =10.239m, —118347m 
C2 = 0.000, 0.000 
dif = 10.239m, —118.347m 
FIGURA 11.29 


Gráficas del ejemplo 11.10. 


Los componentes de Fourier de la corriente de salida, que es igual a la corriente de entrada, son los 
siguientes: 


COMPONENTES DE FOURIER DE RESPUESTA TRANSITORIA I (VX) 


COMPONENTE DE CD = -2.557837E-03 

ARMÓNICO FRECUENCIA COMPONENTE COMPONENTE FASE FASE 
NUM. (HZ) DE FOURIER NORMALIZADO (GRAD) NORMALIZADA 

(GRAD) 

1 6.000E+01 2.869E+01 1.000E+00 -6.253E+01 0.000E+00 
2 1.200E+02 4.416E-03 1.539E-04 -1.257E+02 -6.319E+01 
3 1.800E+02 7.844E+00 2.735E-01. -2.918E+00 5.961E+01 
4 2.400E+02 3.641E-03 1.269E-04 -1.620E+02 -9.948E+01 
5 3.000E+02 2.682E+00 9.350E-02 -1.462E+02 -8.370E+01 
6 3.600E+02 2.198E-03 7.662E-05 1.653E+02 2.278E+02 
7 4.200E+02 4.310E-01 1.503E-02 4.124E+01 1.038E+02 
8 4.800E+02 1.019E-03 3.551E-05 1.480E+02 2.105E+02 
9 5.400E+02 6.055E-01 2.111E-02 1.533E+02 2.158E+02 


DISTORSIÓN TOTAL ARMÓN 


H 


CA = 2.901609E+01 POR CIENTO 


THD de la corriente de entrada = 29.01% = 0.2901 
Ángulo de desplazamiento , = — 62.53" 
DF = cos q, = cos (—62.53) = 0.461 (retrasado) 
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Según la ecuación (10.96), el PF de entrada es 


1 
Pe 2 0 a = Xx 0.461 = 0.443 (retrasado) 


(1 + THD’) (1 + 0.2907)? 


Puntos clave de la sección 11.11 


e El diseño de un controlador de voltaje de ca requiere determinar sus capacidades y las 
capacidades de los componentes de filtro en los lados de entrada y salida. 


e Se requieren filtros para suavizar el voltaje de salida y la corriente de entrada para reducir 
la cantidad de inyección armónica a la fuente de entrada por los filtros de ca. 


EFECTOS DE LAS INDUCTANCIAS DE FUENTE Y CARGA 


En las derivaciones de los voltajes de salida supusimos que la fuente no tiene inductancia. El 
efecto de cualquier inductancia de fuente sería retardar el apagado de los tiristores. Éstos no 
se apagarían en el momento del cruce por cero del voltaje de entrada, como se muestra en la 
figura 11.30b, y los pulsos de compuerta de corta duración pueden no ser adecuados. El conte- 
nido armónico en el voltaje de salida también se incrementaría. 

En la sección 11.4 vimos que la inductancia de carga desempeña una parte importante en 
el desempeño de los controladores de potencia. Aunque el voltaje de salida es una forma de 
onda pulsante, la inductancia de carga trata de mantener un flujo de corriente continuo, como 
se muestra en las figuras 11.5b y 11.30b. Por las ecuaciones (11.35) y (11.38) también podemos 
observar que el PF de entrada de un convertidor de potencia también depende del PF de carga. 
Debido a las características de conmutación de los tiristores, cualquier inductancia en el 
circuito complica más el análisis. 


FIGURA 11.30 


Efectos de la inductancia de carga en el voltaje 
y corriente de carga. (a) Voltaje de entrada; (b) 
Voltaje y corriente de salida con inductancia 
de carga, y (c) Voltaje y corriente de salida sin 
inductancia de carga. 


Referencias 597 


RESUMEN 


El controlador de voltaje de ca puede utilizar un control de encendido-apagado o un control 
por ángulo de fase. El control de encendido-apagado es más adecuado para sistemas que 
tienen una alta constante de tiempo. Normalmente se utilizan controladores de onda completa 
en aplicaciones industriales. Debido a las características de conmutación de los tiristores, una 
carga inductiva complica las soluciones de las ecuaciones que describen el desempeño de 
los controladores y un método de solución iterativo es más conveniente. El PF de entrada de los 
controladores que varía con el ángulo de retardo, en general es malo, sobre todo en el rango 
bajo de salida. Los controladores de voltaje de ca se pueden utilizar como cambiadores de 
conexión estáticos de transformador. 

Los controladores de voltaje proporcionan un voltaje de salida a una frecuencia fija. Dos 
rectificadores controlados por fase conectados como convertidores duales pueden funcionar 
como cambiadores de frecuencia directos conocidos como cicloconvertidores. Con el desa- 
rrollo de dispositivos de potencia de conmutación rápida, es posible la conmutación forzada 
de los cicloconvertidores; sin embargo, se requiere sintetizar las funciones de conmutación de los 
dispositivos de potencia. 
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PREGUNTAS DE REPASO 


11.1 ¿Cuáles son las ventajas y desventajas del control por ángulo de fase? 
11.2 ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de carga en el desempeño de los controladores de voltaje 
de ca? 
11.3 ¿Qué es el ángulo de extinción? 
11.4 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los controladores de onda completa? 
11.5 ¿Qué es un arreglo de control por vinculación? 
11.6 ¿Qué es un convertidor matricial? 
11.7 ¿Cuáles son los pasos para determinar las formas de onda del voltaje de salida de los controladores 
trifásicos de onda completa? 
11.8 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los controladores conectados en delta? 
11.9 ¿Cuál es el rango de control del ángulo de retardo para controladores monofásicos de onda completa? 
11.10 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de un convertidor matricial? 
11.11 ¿Cuál es el rango de control del ángulo de retardo para controladores trifásicos de onda completa? 
11.12 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los cambiadores de conexión de transformador? 
11.13 ¿Cuáles son los métodos para controlar el voltaje de salida de los de transformador? 
11.14 ¿Qué es un cambiador de conexión sincrónico? 
11.15 ¿Qué es un cicloconvertidor? 
11.16 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los cicloconvertidores? 
11.17 ¿Cuáles son las ventajas y las desventajas de los controladores de voltaje de ca? 
11.18 ¿Cuál es el principio de operación de los cicloconvertidores? 
11.19 ¿Cuáles son los efectos de la inductancia de carga en el desempeño de los cicloconvertidores? 
11.20 ¿Cuáles son los tres posibles arreglos de un controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa? 
11.21 ¿Cuáles son las ventajas de las técnicas de reducción armónica sinusoidal para cicloconvertidores? 
11.22 ¿Cuáles son los requerimientos de señal de compuerta de tiristores para controladores de voltaje 
con cargas RL? 
11.23 ¿Cuáles son los efectos de las inductancias de fuente y carga? 
11.24 ¿Cuáles son las condiciones para el diseño en el peor de los casos de dispositivos de potencia para 
controladores de voltaje de ca? 
11.25 ¿Cuáles son las condiciones para el diseño en el peor de los casos de filtros de carga para contro- 
ladores de voltaje de ca? 


PROBLEMAS 


11.1 El controlador de voltaje de ca de la figura P11.1 tiene una carga resistiva R = 10 0 y el voltaje de 
entrada (rms) es V, = 120 V, 60 Hz. El tiristor interruptor está abierto durante n = 25 ciclos y 
cerrado durante m = 75 ciclos. Determine (a) el voltaje rms de salida V,; (b) el factor de potencia 
de entrada (PF), y (e) las corrientes promedio y rms de los tiristores. 


11.2 


11.3 


11.4 


11.5 


11.6 


11.7 


11.8 
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o FIGURA P11.1 


El controlador de voltaje de ca de la figura P11.1 se utiliza para calentar una carga resistiva 
R=2.50 y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60 Hz. El tiristor interruptor permanece abierto 
durante n = 125 ciclos y cerrado durante m = 75 ciclos. Determine (a) el voltaje rms de salida V,; 
(b) el factor de potencia de entrada, y (c) las corrientes promedio y rms del tiristor. 

El controlador de voltaje de ca de la figura P11.1 utiliza un control de encendido-apagado para 
calentar una carga resistiva de R = 2 () y el voltaje de entrada es V, = 208 V (rms), 60 Hz. Si la 
potencia de salida deseada es P, = 3 kW, determine (a) el ciclo de trabajo k y (b) el PF de entrada. 
El controlador monofásico de voltaje de ca de la figura P11.4 tiene una carga resistiva de R = 10 Q y 
el voltaje rms de entrada es V, = 120 V, 60 Hz. El ángulo de retardo del tiristor Tı es a = 1/2. 
Determine (a) el valor rms del voltaje de salida V,; (b) el PF de entrada, y (c) la corriente rms de 
entrada /,. 


FIGURA P11.4 


El controlador de voltaje de ca monofásico de media onda de la figura 11.1a tiene una carga resis- 
tiva de R = 2.5 Q y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo del tiristor 
T; es a = 1/3. Determine (a) el voltaje rms de salida V,; (b) el PF de entrada y (ce) la corriente 
promedio de entrada. 

El controlador de voltaje de ca monofásico de media onda de la figura 11.1a tiene una carga 
resistiva R = 2.5 Q y el voltaje de entrada es V, = 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de salida 
deseada es P, = 2 kW, calcule (a) el ángulo de retardo a y (b) el PF de entrada. 

El controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa de la figura 11.2a tiene una carga 
resistiva de R = 2.5 Q y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60 Hz. Los ángulos de retardo de 
los tiristores 71 y T son iguales: a, = ay = 27/3. Determine (a) el voltaje rms de salida V,,; (b) el PF 
de entrada; (c) la corriente promedio J, de los tiristores, y (d) la corriente rms Ip de los tiristores. 

El controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa de la figura 11.2a tiene una carga resis- 
tiva de R = 1.2 Q y el voltaje de entrada es V, = 120 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de salida deseada 
es Po = 7.5 kW, determine (a) los ángulos de retardo de los tiristores T; y T2; (b) el voltaje rms de 
salida V,; (c) el PF de entrada, (d) la corriente promedio 74 de los tiristores, y (e) la corriente rms Ip 
de los tiristores. 
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11.9 


11.10 


11.11 


11.12 


11.13 


11.14 


11.15 
11.16 
11.17 
11.18 


La carga de un controlador de voltaje de ca es resistiva, con R = 1.2 Q. El voltaje de entrada es 
V, = 120 V (rms), 60 Hz. Grafique el PF en función del ángulo de retardo para controladores monofá- 
sicos de media onda y onda completa. 

El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.5a alimenta una carga RL. El voltaje 
de entrada es V, = 120 V (rms) a 60 Hz. La carga es tal que L = 5 mH y R = 5 ©. Los ángulos de 
retardo de los tiristores 71 y T son iguales, donde a = 7/3. Determine (a) el ángulo de conducción 
del tiristor T4, 5; (b) el voltaje rms de salida V,; (e) la corriente rms Jp del tiristor; (d) la corriente 
rms de salida 7,; (e) la corriente promedio J, de un tiristor, y (£) el PF de entrada. 

El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.5a alimenta una carga RL. El voltaje 
de entrada es V, = 120 V a 60 Hz. Grafique el PF, en función del ángulo de retardo a, para (a) L = 
SmHyR=SQ0,y(b) R=SOQyL=0. 

El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.12 alimenta una carga resistiva conectada en 
Y con R = 5 Q y el voltaje de entrada de línea a línea es 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo 
es a = 7/6. Determine (a) el voltaje rms de fase de salida V,; (b) la potencia de entrada, y (c) las 
expresiones para el voltaje instantáneo de salida de la fase a. 


tp + Vn 7 7 


Y 
a+ 


Dy 


FIGURA P11.12 


Controlador trifásico unidireccional. 


El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.12 alimenta una carga resistiva conectada 
en Y con R = 2.5 () y el voltaje de entrada de línea a línea es 208 V (rms), 60 Hz. Si la potencia de 
salida deseada es P, = 12 kW, calcule (a) el ángulo de retardo a; (b) el voltaje rms de fase de salida 
Vo, y (e) el PF de entrada. 

El controlador trifásico unidireccional de la figura P11.12 alimenta una carga resistiva conectada en 
Y con R = 5 Q y el voltaje de entrada de línea a línea es 208 V (rms), 60 Hz. El ángulo de retardo es 
a = 27/3. Determine (a) el voltaje rms de fase de salida V,,; (b) el PF de entrada, y (c) las expresio- 
nes para el voltaje instantáneo de salida de la fase a. 

Repita el problema 11.12 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.7. 

Repita el problema 11.13 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.7. 

Repita el problema 11.14 para el controlador trifásico bidireccional de la figura 11.7. 

El controlador trifásico bidireccional de la figura 11.7 alimenta una carga conectada en Y de R = 
50 y L = 10 mH. El voltaje de entrada de línea a línea es 208 V, 60 Hz. El ángulo de retardo es 
a = 1/2. Grafique la corriente durante el primer ciclo después de que el controlador se activa. 
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Problemas 601 


Un controlador de voltaje de ca monofásico alimenta una carga resistiva de R = 5 Q y el voltaje de 
entrada de línea a línea es V; = 208 V a 60 Hz. Grafique el PF en función del ángulo de retardo a para 
(a) el controlador de media onda de la figura P11.12 y (b) el controlador de onda completa de la 
figura 11.7. 

El controlador trifásico bidireccional conectado en delta de la figura 11.10 tiene una carga resistiva 
de R = 2.5 Q. Si el voltaje de linea a línea es V, = 208 V, 60 Hz, y el ángulo de retardo es a = 1/3, 
determine (a) el voltaje rms de fase de salida V,; (b) las expresiones para las corrientes instantáneas 
la» lab € ica; (e) la corriente rms de fase de salida J, y la corriente rms de línea de salida Z4; (d) el PF de 
entrada, y (e) la corriente rms Jp del tiristor. 

El circuito de la figura 11.13 se controla como cambiador de conexión sincrónico. El voltaje del 
primario es 208 V, 60 Hz. Los voltajes del secundario son V; = 120 V y V2 = 88 V. Si la resistencia 
de carga es R = 2.5 Q y el voltaje rms de carga es 180 V, determine (a) los ángulos de retardo de los 
tiristores 71 y Ta; (b) la corriente rms de los tiristores Tı y 72; (e) la corriente rms de los tiristores 
T3 y Ta, y (d) el PF de entrada. 

El voltaje de entrada al cicloconvertidor monofásico/monofásico de la figura 11.16a es de 120 V, 60 Hz. 
La resistencia de carga es 2.5 Q y la resistencia de carga es L = 40 mH. La frecuencia del voltaje de 
salida es 20 Hz. Si el ángulo de retardo de los tiristores es a, = 27/4, determine (a) el voltaje rms 
de salida; (b) la corriente rms de cada tiristor, y (c) el PF de entrada. 

Repita el problema 11.22 si L = 0. 

Para el problema 11.22, grafique el factor de potencia en función del ángulo de retardo a. Suponga 
una carga resistiva con L = 0. 

Repita el problema 11.22 para el cicloconvertidor trifásico/monofásico de la figura 11.18a, L = 0. 
Repita el problema 11.22 si los ángulos de retardo se generan comparando una señal coseno a la 
frecuencia de fuente con una señal de referencia senoidal a la frecuencia de salida como se muestra 
en la figura 11.20. 

Para el problema 11.26, grafique el factor de potencia de entrada en función del ángulo de retardo. 
El controlador de voltaje de ca monofásico de onda completa de la figura 11.4a controla la potencia 
de una fuente de 208 V, 60 Hz suministrada a una carga resistiva. La potencia de salida máxima 
deseada es 5 kW. Calcule (a) la capacidad de corriente rms máxima del tiristor; (b) la capacidad de 
corriente promedio máxima del tiristor, y (c) el voltaje pico del tiristor. 

El controlador de voltaje de ca trifásico de onda completa de la figura P11.12 se utiliza para controlar la 
potencia de una fuente de 2300 V, 60 Hz suministrada a una carga resistiva conectada en delta. 
La potencia de salida máxima deseada es 100 kW. Calcule (a) la capacidad de corriente rms máxima de 
los tiristores gm; (b) la capacidad de corriente promedio máxima de los tiristores Zam, y (e) el valor 
pico del voltaje del tiristor V,,. 

El controlador monofásico de onda completa de la figura 11.5a controla la potencia suministrada 
a una carga RL y el voltaje de suministro es 208 V, 60 Hz. La carga es R=5 0 y L = 6.5 mH. 
(a) Determine el valor rms del tercer armónico de corriente. (b) Si se conecta un capacitor 
en paralelo con la carga, calcule el valor de la capacitancia para reducir el tercer armónico de la 
corriente en la carga a 5% de la corriente de carga, a = 1/3. (c) Use PSpice para trazar la gráfica 
del voltaje de salida y la corriente de salida y para calcular la distorsión total armónica (THD) del 
voltaje y corriente de salida y el PF de entrada con y sin el capacitor filtro de salida en (b). 


Los capítulos 12 a 15 se encuentran en español en el sitio Web del libro 


Los capítulos 16 y 17 se encuentran en inglés en el sitio Web del libro 


APÉNDICE. A 


Circuitos trifásicos 


En un circuito monofásico como se muestra en la figura A.la, la corriente se expresa como 


_ V/a V/a-8 


= = A. 
R +jX Z qat) 
donde Z = (R? + X?)!? y 0 = tan (X/R). La potencia se puede calcular con 
P =VIcos8 (A.2) 


donde cos 6 se denomina factor de potencia, y 8, que es el ángulo de la impedancia de carga, se 
conoce como ángulo del factor de potencia. Se muestra en la figura A.1b. 

Un circuito trifásico se compone de tres voltajes senoidales de magnitudes iguales y los 
ángulos de fase entre los voltajes individuales son de 120°. En la figura A.2a se muestra una 
carga conectada en Y a una fuente trifásica. Si los voltajes trifásicos son 


Y, = V, /0 
V, = V, /-120° 
V. = V, /-240° 


los voltajes de línea a línea que se muestran en la figura A.2b son 
Vo = Va - Vy = V3 V, £30° = V, /30° 
Vic = Vo aV Vy, 290" = V, /-90° 
Va = Ve - V, = V3 V, /-210° = V; /-210° 


Por consiguiente, un voltaje de linea a línea es Vz, es V3 veces un voltaje de fase V,. Las tres 
corrientes de linea, que son iguales a las corrientes de fase, son 
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I 
o > 
+ = 
R Š 1 = 
V 
V<a Z=R+jX 9 
JX 3 i 
0 0 
D Pf retrasado Pf adelantado 
(a) Circuito (b) Diagrama fasorial 
FIGURA A.1 
Circuito monofásico. 
V, V, 
I, = = = = 9a 
Za [9a Za 
V, V, 
I, = MB o 
Z,/% Zo 
- Vo _ Ye 
I. = = / 240° — 0, 
Ze [9c Lo 
La potencia de entrada a la carga es 
P = V,[,cos 0, + V,J,cos 0, + V.[,cos 0. (A.3) 


Para una alimentación balanceada, V, = Vp = V. = Vp. La ecuación (A.3) se escribe como 


P = V,( Lcos 0, + Icos 0, + Lcos 0e) (A.4) 


(a) Carga conectada en Y (b) Diagrama fasorial 


FIGURA A.2 


Circuito trifásico conectado en Y. 
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Para una carga balanceada, Z, = Zp = Ze = Z, ba = 0,=0,¿=0,e l =I, 5 Lk = lp = Is, la 
ecuación (A.4) se vuelve 


P= 3V,1, cos ð 


. 
=3 — [cos 9 = V3V,1,cos 0 (AS) 


V3 


En la figura A.3a se muestra una carga conectada en delta, donde los voltajes de linea son 
los mismos que los voltajes de fase. Si los voltajes trifasicos son 


V, = Va = Vi /0 = V, £0 
V, = Vic = Vi / 120° = V, / -120° 
Vo = Vea = Vi [240% = V, /—240° 


las corrientes trifásicas como se muestra en la figura A.3b son 


Lp = Z Bq do E 0, 


Ay JOG, 


a Z 


Zl 240° — O, = I, /-240° - O, 


T 
ao »—— = 
+ = Lup Le 
PE Z=R+jX 
Vab = ZA 
Veg 
R 
I R IX. Irs 
b o—> MN Y YN 
Vic $ L 
co 
(a) Carga conectada en A (b) Diagrama fasorial 
FIGURA A.3 


Carga conectada en delta. 
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y las tres corrientes de línea son 
I, = L, = L, NN V3 1, / 30° 0, = T; / 30° 0, 
I, = Lo. = Lp = V31 / 150° 0, = TEL 150° 0, 


I = Ia - =V3L /-2710 = b: = I, /-270 = 6: 


Por consiguiente, en una carga conectada en delta, una corriente de línea es V3 veces una 
corriente de fase. 
La potencia de entrada a la carta es 


P= VaplapCOs 0, + Voclp ¿COS 0, + Veal cal OS 0. (A.6) 


Para una alimentación balanceada, Vap = Vie = Vea = Vz, la ecuación (A.6) se vuelve 


P =V,(L,,cos 8, + I,,cos 0, + Lacos 9.) (A.7) 


Para una carga balanceada, Z, = Zp = Ze = Z, ba = 95 = 8¢ = 9, € Lap = Ipe = Lea = Ip, la ecua- 
ción (A.7) se vuelve 


P= 3V, [COS 0 


L 


V3 


Nota: Las ecuaciones (A.5) y (A.8), que expresan la potencia en un circuito trifásico, son 
las mismas. Para los mismos voltajes de fase, las corrientes de línea en una carga conectada en 


= 3V,—+cos@ = V3V,I,cos 0 (A.8) 


delta son V3 veces las de una carga conectada en Y. 
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Circuitos magnéticos 


En la figura B.1 se muestra un anillo magnético. Si el campo magnético es uniforme y normal al 
área considerada, un circuito magnético se caracteriza por las siguientes ecuaciones: 


b =BA (B.1) 
B =pH (B.2) 
H = po (B.3) 
F = NI = HI (B.4) 


donde œ = flujo, webers 
B = densidad de flujo, webers/m? (o teslas) 
H = fuerza magnetizante, ampere-vueltas/metro 
u = permeabilidad del material magnético 
py = permeabilidad del aire (= 4m X 10”) 
u, = permeabilidad relativa del material 
F = Fuerza magnetomotriz, ampere-vueltas (At) 
N = número de vueltas en el devanado 
I = corriente a través del devanado, amperes 
l = longitud del circuito magnético, metros 


Si el circuito magnético se compone de diferentes secciones, la ecuación (B.4) se escribe como 
F = NI => Al; (B.5) 


donde H; e J; son la fuerza magnetizante y la longitud de la sección, respectivamente. 
La reluctancia de un circuito magnético está relacionada con la fuerza magnetomotriz 


y el flujo por 


F NI 
y R depende del tipo y dimensiones del núcleo, 
l 
A (B.7) 
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FIGURA B.1 


Anillo magnético. 


La permeabilidad depende de la característica B-H y normalmente es mucho más grande 
que la del aire. En la figura B.2 se muestra una característica B-H típica que no es lineal. 
Para un valor grande de p, R se vuelve muy pequeña y el resultado es un valor alto del flujo. 
Normalmente se introduce un entrehierro para limitar la cantidad de flujo. 

En la figura B.3a se muestra un circuito magnético con un entrehierro y el circuito eléc- 
trico análogo se muestra en la figura B.3b. La reluctancia del entrehierro es 


n, = E B.8 
e 0 As ( ` ) 
y la reluctancia del núcleo es 
lo 
ET mA ee 


donde l, = longitud del entrehierro 
le = longitud del núcleo 
Ag = área de la sección transversal del entrehierro 
A, = área de la sección transversal del núcleo 


La reluctancia total del circuito magnético es 


R = Re + Re 


Densidad de flujo, B 


FIGURA B.2 


Característica B-H típica. Fuerza magnetizante 
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Ae = Ag 
I 7 
I A WV 
oH | Re b 
NE I + , 
o— | 1 == NI RS 
lo 
(a) Circuito magnético (b) Análogo eléctrico 
FIGURA B.3 
Circuito magnético con entrehierro. 
La inductancia se define como el enlace de flujo (A) por ampere, 
A Nọ 
== tz B.10 
Nọ N 
a ee (B.11) 
NI R 
En la tabla B.1 se muestra la densidad de flujo de varios materiales magnéticos. 
TABLA B.1 Densidad de flujo de varios materiales magnéticos 
Densidad Fuerza 
de flujo coercitiva Densidad Factor de 
Marcas saturado” de cd (amp- Relación de del material pérdida a 3 kHz 
comerciales Composición (tesla) vueltas/cm) rectangularidad (g/em””) y 0.5 T (W/kg) 
Magnesil 3% Si 1.5-1.8 0.5-0.75 0.85-1.0 7.63 33.1 
Silectron 97% Fe 
Microsil 
Supersil 
Deltamax 50% Ni 1.4-1.6 0.125-0.25 0.94-1.0 8.24 17.66 
Orthonol 50% Fe 
49 Sq. Mu 
Allegheny 4750 48% Ni 1.15-1.4 0.062-0.187 0.80-0.92 8.19 11.03 
48 Alloy 52% Fe 
Carpenter 49 
4-79 Permalloy 79% Ni 0.66-0.82 0.025-0.05 0.80-1.0 8.73 5.51 
Sq. Permalloy 17% Fe 
80 Sq. Mu 79 4% Mo 
Supermalloy 78% Ni 0.65-0.82 0.0037-0.01 0.40-0.70 8.76 3.75 
17% Fe 
5% Mo 


*1T = 10% gauss. 
**1 g/cm? = 0.036 Ib/pulg? 
Fuente: Arnold Engineering Company, Magnetics Technology Center, Marengo IL. 
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Ejemplo B.1 
Los parámetros del núcleo B.3a son J, = 1 mm, /, = 30 cm, Ag = A, = 5 X 103 m?, N = 350,e I = 2 A. 
Calcule la inductancia si (a) 1, = 3500, y (b) el núcleo es ideal, es decir, u, es muy grande y tiende a 
infinito. 
Solución 
wo = 4r X 107 y N = 350. 
a. Según la ecuación (B.8), 
1x 10° 
= = — = 159,155 
4m X 107 X 5 x 10~ 
Según la ecuación (B.9), 
30 x 107? 
= = — = 13,641 
3500 X 4m X 107° X 5 x 10” 
R = 159,155 + 13,641 = 172,796 
Según la ecuación (B.11), L = 3502/172,796 = 0.71 H. 
b. Sip, =0, Re = 0, R = Ry = 159,155, y L = 350?/159,155 = 0.77 H. 
B.1 EXCITACIÓN SENOIDAL 
Si se aplica un voltaje senoidal de v, = V,,sen wt = V2V, sen wt al núcleo de la figura B.3a, el 
flujo se puede calcular a partir de 
d 
ee ae (B.12) 
dt 
la que después de integrarla da 
b = „cos wt = (B.13) 
Por consiguiente 
b = ML Y nN 
™ ě OnfN 2mfN 4.44fN (B14) 
El flujo pico ,, depende del voltaje, la frecuencia y el número de vueltas. La ecuación (B.14) es 
válida si el núcleo no está saturado. Si el flujo pico es alto, el núcleo se puede saturar y el flujo no 
puede ser senoidal. Si la relación de voltaje a frecuencia se mantiene constante, el flujo permanece 
constante, siempre que el número de vueltas no cambie. 
B.2 TRANSFORMADOR 


Sise agrega un segundo devanado, llamado devanado secundario al núcleo de la figura B.3a 
y el núcleo se excita con un voltaje senoidal, se induce un voltaje en el devanado secundario. 
Esto se muestra en la figura B.4. Si N, y N, son las vueltas en los devanados primario y 
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a |) aS A | 
| I de 
I, l qi} ~ o 
o> l l J 
+ q TTP 
P att 
Vp N, > dif N; V; 
m TP 
=. oH q = 
o— ! | o 
h l FIGURA B.4 
l 
eas a re Núcleo del transformador. 


secundario, respectivamente, el voltaje en el primario V, y el voltaje en el secundario V, 
están relacionados entre sí como 


A i, (B.15) 
V LN, 


donde a es la relación de vueltas. 

El circuito equivalente de un transformador se muestra en la figura B.5, donde los 
parámetros se refieren al primario. Para referir un parámetro del secundario al lado del 
primario, el parámetro se multiplica por a?. El circuito equivalente se puede referir al lado 
del secundario al dividir todos los parámetros del circuito de la figura B.5 entre a?. X1 y X2 
son las reactancias de fuga de los devanados primario y secundario, respectivamente. Ry y 
R3 son las resistencias de los devanados primario y secundario, X, es la reactancia magnetizante, 
y Rm representa la pérdida en el núcleo. 

La tabla B.2 muestra la medida del alambre para un área desnuda específica. 

Las variaciones del flujo por la excitación de ca provocan dos tipos de pérdidas en el 
núcleo: (1) pérdida por histéresis y (2) pérdida por corriente parásita. La pérdida por histéresis 
se expresa empíricamente como 


Pa = Kp fBinax (B.16) 
donde K; es una constante de histéresis que depende del material y B máx es la densidad de flujo 


pico. z es la constante de Steinmetaz, cuyo valor es de 1.6 a 2. La pérdida por corriente parásita 
se expresa empíricamente como 


= 2 p2 

P, i K.f Bháx (B.17) 

AR, 
YN WWA 
e Ry JX Ta ja? X, + 
Vp RS 3 IXm aV, = Vg: 

| FIGURA B.5 

o o Circuito equivalente de un transformador. 


TABLA B.2 Medida de alambres 


Área de alambre desnudo Resistencia Sintéticos pesados 

10%0 Área Diámetro Vueltas por: Vueltas por Peso 
Medida de A e x P 
alambre AWG cm?10°* Cir-Mil™ cm a 20°C em?10?  Cir-Mil”” cm pulg?" cm pulg?” cm? pulg? gm/cm 
10 52.61 10384 32.70 55.9 11046 0.267 0.1051 3.87 9.5 10.73 69.20 0.468 
11 41.68 8226 41.37 44.5 8798 0.238 0.0938 4.36 10.7 13.48 89.95 0.3750 
12 33.08 6529 52.09 35.64 7022 0.213 0.0838 4.85 11.9 16.81 108.4 0.2977 
13 26.26 5184 65.64 28.36 5610 0.190 0.0749 5.47 13.4 21.15 136.4 0.2367 
14 20.82 4109 82.80 22.95 4556 0.171 0.0675 6.04 14.8 26.14 168.6 0.1879 
15 16.51 3260 104.3 18.37 3624 0.153 0.0602 6.77 16.6 32.66 210.6 0.1492 
16 13.07 2581 131.8 14.73 2905 0.137 0.0539 7.32 18.6 40.73 262.7 0.1184 
17 10.39 2052 165.8 11.68 2323 0.122 0.0482 8.18 20.8 51.36 331.2 0.0943 
18 8.228 1624 209.5 9.326 1857 0.109 0.0431 9:13 23.2 64.33 414.9 0.07472 
19 6.531 1289 263.9 7.539 1490 0.0980 0.0386 10.19 25.9 79.85 515.0 0.05940 
20 5.188 1024 332.3 6.065 1197 0.0879 0.0346 11.37 28.9 98.93 638.1 0.04726 
21 4.116 812.3 418.9 4.837 954.8 0.0785 0.0309 12.75 32.4 124.0 799.8 0.03757 
22 3.243 640.1 531.4 3.857 761.7 0.0701 0.0276 14.25 36.2 155.5 1003 0.02965 
23 2.588 510.8 666.0 3.135 620.0 0.0632 0.0249 15.82 40.2 191.3 1234 0.02372 
24 2.047 404.0 842.1 2.514 497.3 0.0566 0.0223 17.63 44.8 238.6 1539 0.01884 
25 1.623 320.4 1062.0 2.002 396.0 0.0505 0.0199 19.80 50.3 299.7 1933 0.01498 
26 1.280 252.8 1345.0 1.603 316.8 0.0452 0.0178 22.12 56.2 374.2 2414 0.01185 
27 1.021 201.6 1687.6 1.313 259.2 0.0409 0.0161 24.44 62.1 456.9 2947 0.00945 
28 0.8046 158.8 2142.7 1.0515 207.3 0.0366 0.0144 27.32 69.4 570.6 3680 0.00747 
29 0.6470 127.7 2664.3 0.8548 169.0 0.0330 0.0130 30.27 76.9 701.9 4527 0.00602 
30 0.5067 100.0 3402.2 0.6785 134.5 0.0294 0.0116 33.93 86.2 884.3 5703 0.00472 
31 0.4013 79.21 4294.6 0.5596 110.2 0.0267 0.0105 37.48 95.2 1072 6914 0.00372 
32 0.3242 64.00 5314.9 0.4559 90.25 0.0241 0.0095 41.45 105.3 1316 8488 0.00305 
33 0.2554 50.41 6748.6 0.3662 72.25 0.0216 0.0085 46.33 1177 1638 10565 0.00241 
34 0.2011 39.69 8572.8 0.2863 56.25 0.0191 0.0075 52.48 1333 2095 13512 0.00189 


OL-V 
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35 0.1589 31.36 10849 0.2268 44.89 0.0170 0.0067 58.77 149.3 2645 17060 0.00150 

36 0.1266 25.00 13608 0.1813 36.00 0.0152 0.0060 65.62 166.7 3309 21343 0.00119 

37 0.1026 20.25 16801 0.1538 30.25 0.0140 0.0055 71.57 181.8 3901 25161 0.000977 
38 0.08107 16.00 21266 0.1207 24.01 0.0124 0.0049 80.35 204.1 4971 32062 0.000773 
39 0.06207 12.25 27775 0.0932 18.49 0.0109 0.0043 91.57 232.6 6437 41518 0.000593 
40 0.04869 9.61 35400 0.0723 14.44 0.0096 0.0038 103.6 263.2 8298 53522 0.000464 
41 0.03972 7.84 43405 0.0584 11.56 0.00863 0.0034 115.7 294.1 10273 66260 0.000379 
42 0.03166 6.25 54429 0.04558 9.00 0.00762 0.0030 131.2 333.3 13163 84901 0.000299 
43 0.02452 4.84 70308 0.03683 7.29 0.00685 0.0027 145.8 370.4 16291 105076 0.000233 
44 0.0202 4.00 85072 0.03165 6.25 0.00635 0.0025 157.4 400.0 18957 122272 0.000195 

A B C D E F G H I J K L 


*Esta notación significa que el valor en la columna debe multiplicarse por 107. 


**Estos datos son de REA Magnetic Wire Datalator. 


Fuente: Arnold Enginerring Company, Magnetics Technology Center, Marengo, IL, www.grouparnold.com/mtc/index.htm 
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donde K, es la constante de corriente parásita que depende del material. La pérdida total en el 
núcleo es 


Es = Kp fBooax + KI BŽ ax (B.18) 


La pérdida magnética típica en función de la densidad de flujo se muestra en la figura B.6. 
Nota: Si un transformador se diseña para que funcione a 60 Hz y lo hace a una frecuencia 
más alta, la pérdida en el núcleo se puede incrementar significativamente. 


100 


10 


1.0 


Pérdida en el núcleo 
watts/kilogramo, miliwatts/gramo 


0.1 
0.01 0.1 1.0 10 


Densidad de flujo, tesla 
watts/kilogramo = 0.557 x 1073 £0-65) p,, (1.86) 


FIGURA B.6 


Pérdida en el núcleo en función de la densidad de flujo. 


APÉNDICE C 


Funciones de conmutación 
de convertidores 


La salida de un convertidor depende del patrón de conmutación de sus interruptores y del 
voltaje de entrada (o corriente). Al igual que en un sistema lineal, las cantidades de salida 
de un convertidor se pueden expresar en función de las cantidades de entrada, mediante 
una multiplicación de espectro. En la figura C.la se muestra el arreglo de un convertidor 
monofásico. Si V;(0) e 7;(0) son el voltaje y la corriente de entrada, respectivamente, el voltaje 
y la corriente de salida correspondientes son V,(0) e /,(6), respectivamente. La entrada podría 
ser una fuente de voltaje o una fuente de corriente. 


Fuente de voltaje. Para una fuente de voltaje, el voltaje de salida V¿(0) se puede relacionar 
con el voltaje de entrada V;(0) mediante 


Vi(8) = S(8) Vi( 6) (C1) 


donde S(0) es la función de conmutación del convertidor, como se muestra en la figura C.1b. 
S(0) depende del tipo de convertidor y del patrón de disparo de los interruptores. Si g1, 82, g3 y 
g4 son las señales de disparo de los interruptores Q1, Q2, Q3 y Q4, respectivamente, la función 
de conmutación es 


S(0) =g- 84 =g -g 


Ignorando las pérdidas en los interruptores del convertidor y utilizando un balanceo de 
potencia se obtiene 


S(0) = > E (C.2) 
(0) = S(@) 1,(0) (C.3) 


Con S(0) conocida, se puede determinar V,(6) que, dividido entre la impedancia de carga, 
da 1,(0); y luego, a partir de la ecuación (C.3) se puede calcular /;(0). 
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Convertidor j 81 
i Oe | | 
T;(0) 
> oe 0 9 


l 
l 
l 
i T 27 
y Q4 | I pe 
+ | + Y (0) 
0 9 
ZO L Oro 7 2a 
e 0 | = S(0) 
l 
l T 2T 
a 0 0 
Q2 | 
a a -1 
(a) Estructura del convertidor (b) Función de conmutación 


FIGURA C.1 


Estructura de un convertidor monofásico. 


Fuente de corriente. En el caso de una fuente de corriente, la corriente de entrada per- 
manece constante, 7;(0) = J;, y la corriente de salida /,(0) se puede relacionar con la corriente 
de entrada J; 


1,(0) = S(8) fi (C4) 


lo cual da 


V8) = SCO) V,( 0) (C5) 
ZORIO 
SO = 7.0) 10) ES) 


INVERSORES MONOFÁSICOS DE PUENTE COMPLETO 


La función de conmutación del inversor monofásico de puente completo de la figura 6.3a 
se muestra en la figura C.2. Si gı y g4 son las señales de disparo de los interruptores Q1 y Q4, 
respectivamente, la función de conmutación es 


S(0) =81 — 84 
=1 para0 <0 <~r 


=-1 parar <0=< 27 


Si fo es la frecuencia fundamental del inversor, 


0 = wt = 2mfp1 (C.7) 
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l 84 O] 
0 S(0) T 27 Dee 
1 
27 
0 0=w* FIGURA C.2 
Función de conmutación de un inversor 
= monofásico de puente completo. 
S(0) se puede expresar en una serie de Fourier como 
_ Ao S 
s(0) = a. + (A, cos nð + B, sen n0) (C.8) 
n=1,2,... 
eN ie 4 
B, ==] S(0) sen nð dð =— paran =13,... 
Tjo nt 


Debido a la simetría de media onda, Ap = A, = 0. 
Sustituyendo Ao, A, y B, en la ecuación (C.8) da 


sen n0 
— C.9) 
n Po is n ( 


Si el voltaje de entrada, que es de cd, es V¡(0) = V,, la ecuación (C.1) da el voltaje de salida 
como 


vaj =5(8) ue = y 


00 
T y=135,... AM 


(C.10) 


que es la misma que la ecuación (6.16). Para un inversor de fuente de voltaje trifásico de la 
figura 6.6, hay tres funciones de conmutación: S¡(0) = g1 — g4, S2(0) = g3 — 86, y S3(0) = g5 - Bo. 
Hay tres voltajes de salida de línea a línea que corresponden a tres voltajes de conmutación, es 
decir, Vap(0) = S1(8)Vi(8), Voc(8) = S2(8)Vi(8), y Veal®) = S3(8)Vi(8). 


C.2 PUENTES RECTIFICADORES MONOFASICOS 


La función de conmutación de un puente rectificador monofasico es la misma que la del inversor 
monofásico de puente completo. Si el voltaje de entrada es V;¡(0) = V,,sen(@), las ecuaciones 
(C.1) y (C.9) dan el voltaje de salida como 


Vn OS sen O sen nð 
V0) =s() V8) => > AO 


T n=135,... n 


(C.11) 


Z cos(n — 1)0 — cos(n +1)0 
C.12 
2. on di 
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2V, 
ny — cos 20 siana — Lasit 
T 3 3 


1 1 1 1 
+ z cos 40 — z cos 60 + cos 68 — 7 cos 80 +... | 


2 2 2 
= 1 3 008 28 15 008 40 35 COS 68 ... | 


2  4Vm | cos2m8 


2 
T T p14m — 1 


(C.13) 


La ecuación (C.13) es la misma que la ecuación (3.12) La primera parte de la ecuación (C.13 es 
el voltaje de salida promedio y la segunda parte es el contenido de rizo en el voltaje de salida. 

Para el rectificador trifásico de las figuras 3.13a y 10.5a, las funciones de conmutación son 
S1(0) = g1 — 84, S2(0) = 83-86 y S3(0) = g5 — go. Si los voltajes de entrada trifásicos son V¿n(0), 
Von(9) y Ven(8), el voltaje de salida es 


Vo( 0) =$1(80) Van( 0) + S2( 0) Von( 8) + S3( 0) Von (0) (C.14) 


INVERSORES MONOFÁSICOS DE PUENTE COMPLETO CON MODULACIÓN 
POR ANCHO DE PULSO SENOIDAL 


La función de conmutación de un inversor monofásico de puente completo con modulación por 
ancho de pulso senoidal (SPWM) se muestra en a figura C.3. Los pulsos de disparo se generan 


¡iz DAR 
"TAA 


0 =ot 


180° 270 


180° 270 
0 
Az Ay 
A ULI 


FIGURA C.3 


Función de conmutación con SPWM. 


C.4 
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comparando una onda coseno con pulsos triangulares. Si gı y g4 son las señales de disparo para 
los interruptores Q; y Q4, respectivamente, la función de conmutación es 


S(8) = g1 = 84 
S(8) se puede expresar en una serie de Fourier como 
_% S 
S(0) = ca + (A, cos nð + B,sen n0) (C.15) 
n=1,2... 


Si hay p pulsos por cuarto de ciclo y p es un número par, 
An = =} S( 0) cos n0 de 
0 


4 m/2 
-4f S( 0) cos n8 de 
0 


4 a2 a4 a6 
-4| / cos n6 de +f cos n@ de +f cos nð dð + +++ (C.16) 


1 3 5 


ed 5 [(—1) "sen nan] 


NT my =123,... 


Debido a la simetría de cuarto de onda, B,, = Ap = 0. Sustituyendo Ap, A,, y B, en la ecuación 
(C.15) da por resultado 


s(0o) = SS  4,cosn8 (CAN) 
= 5 S, (-1) "sen na,,cos n0 


Si el voltaje de entrada es V¡(0) = V, las ecuaciones (C.1) y (C.17) dan el voltaje de salida como 


V,(0) =V, Y A,cos ne (C.18) 


RECTIFICADORES MONOFÁSICOS CONTROLADOS CON SPWM 


Si el voltaje de entrada es V¡(0) = V,,, cos (0), las ecuaciones (C.1) y (C.17) dan el voltaje de 
salida como 


V0) =V, Po A,cos n9 cos 0 (C.19) 


= y A,[cos( n — 1)9 +cos(n +1) 8] 
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= 0.5V„|4( cos0 +cos20) + A3(cos 20 + cos 40) 


+ A;( cos 40 + cos 60) + -** | 


V,,A * Ang +A, 
== ay S 1" cosmo (C.20) 
2 n=2,4,6,... 2 


La primera parte de la ecuación (C.20) es el voltaje de salida promedio y la segunda parte es el 
voltaje de rizo. La ecuación (C.20) es válida, siempre que el voltaje de entrada y la función de 
conmutación sean formas de onda coseno. 

En el caso de ondas seno, el voltaje de entrada V;(0) = V,,, sen 0 y la función de conmu- 
tación es 


s(o)= > A,senne (C.21) 
Las ecuaciones (C.1) y (C.21) dan el voltaje de salida promedio como 
V.(9) =Vn >) Asen 0 sen nO (C.22) 


n=13,5,... 
= X, A,[cos(n — 1)0 — cos(n +1) 6] 


= 0.5V,,[A;( cos 0 — cos 20) + 43( cos 28 — cos 40) 


+ As( cos 49 — cos60) + ::+*] 


V,,A s e 
= m4 Vn 5 n-1 1+1 cos nd (C.23) 
2 n=2,4,6,... 2 
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Análisis transitorio de CD 


D.1 CIRCUITO RC CON ENTRADA ESCALONADA 


Cuando el interruptor S; de la figura 2.15a se cierra en el instante £ = 0, la corriente de carga del 


capacitor se puede calcular a partir de 


Lr 
V, = UR +0 =Ri+G fide todt =0) 


(D.1) 


con la condición inicial v,(t = 0) = 0. Utilizando la tabla D.1, la ecuación (D.1) se puede trans- 


formar en el dominio de Laplace de s: 


TABLA D.1 Algunas transformaciones de Laplace 


fO 


F(s) 


= “|= ale 


s+a 
m 
vs +a 
2 
s +0? 
sF(s) — F(0) 
s°F(s) — sF(s) — F'(0) 


(D.2) 
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donde a = 1/RC. La transformada inversa de la ecuación (D.2) en el dominio del tiempo da 


ena! (D.3) 


y el voltaje a través del capacitor se obtiene como 


vt) = - | E V,(1 — e7%) (D.4) 


En el estado estable (cuando t = 0), 


CIRCUITO RL CON ENTRADA ESCALONADA 


En las figuras 2.17a y 5.5a se muestran dos circuitos RL típicos. La corriente transitoria a través 
del inductor de la figura 5.5a se puede expresar como 


di 
V; =, ti tE=L +Ri +E (D.5) 


con la condición inicial i(t = 0) = J,. En el dominio de Laplace de s, la ecuación (D.5) se 
escribe como 


V, E 
PT = LsKs) - Lh +RKs) +~ 


y despejando J(s) da 


ny VE h 
(s) Ls(s +8) s+B 
ATA 1 L 
R (2 5) +; +B (D6) 


donde B = R/L. Tomando la transformada inversa de la ecuación (D.6) da 


V, 


(0) =—(1- e?) + he? (D.7) 


=| 


Si no hay corriente inicial en el inductor (es decir, /; = 0), la ecuación (D.7) se escribe como 


i(t) = = (1=e% (D.8) 


En el estado estable (cuando t = 0), J, = i(t = %) = Vy/R. 


D.3 
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CIRCUITO LC CON ENTRADA ESCALONADA 


La corriente transitoria a través del capacitor de la figura 2.18a se expresa como 
V, =0, +0 = =L +6 fiat +0 (t =0) (D.9) 


con las condiciones iniciales: v(t = 0) = 0 e i(t = 0) = 0. En la transformada de Laplace la 
ecuación (D.9) se escribe como 


y despejando /(s) da 


donde wm = 1/V LC. La transformada de Laplace de la ecuación (D.10) da la corriente de 
carga como 


IC 
i(t) =V, y sent Wnt) (D.11) 
y el voltaje del capacitor es 
1 t 
vt) = al i(t) dt = V1 — cos( nf) | (D.12) 
0 


En la figura D.1 se muestra un circuito LC con corriente inicial en el inductor de /,,, y un 
voltaje inicial en el capacitor de V,. La corriente en el capacitor se expresa como 


Vo Le + Gf idt +o t =0) (D.13) 


con la condición inicial i(t = 0) = Im y v-(t = 0) = V,. Nota: En la figura D.1, V, se muestra 
igual a -2V,. En el dominio de Laplace de s, la ecuación (D.13) es 


LO LI, ga 
s ss) = Lm Cs KY 


L i(t) 


i FIGURA D.1 
Circuito LC. 


ol 
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y despejando la corriente /(s) da 


V,- V, sI, 


L( s + o2) s + o2, 


Ls) = 
donde wm = 1/V LC. La transformada inversa de la ecuación (D.14) da 


i(t) =(V,- Və) [Eson Wmt) + Imcos( wnt) 


y el voltaje de capacitor como 


L 
= Inf sen( wm!) — (V;— Vo) cos(@mt) + V; 


(D.14) 


(D.15) 


(D.16) 
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Análisis de Fourier 


En condiciones estables, el voltaje de salida de convertidores de potencia, en general, es una 
función periódica de tiempo definida por 


v(t) = v(t +T) (E.1) 


donde T es el tiempo periddico. Si f es la frecuencia del voltaje de salida en hertz, la frecuencia 
angular es 
2 
w = a = 2nf (E2) 


y la ecuación (E.1) se puede reescribir como 
v,( ot) = v,( ot + 27) (E.3) 


El teorema de Fourier establece que una función periódica v,(t) se puede describir mediante 
un término constante más una serie infinita de términos seno y coseno de frecuencia nw, donde n 
es un entero. Por consiguiente, v,(t) se puede expresar como 


00 


v(t) = z + Ž (a, cos not + b, sen not) (E.4) 
n=1,2,... 


donde a,/2 es el valor promedio del voltaje de salida v,(£). Las constantes 4o, a, y bn se pueden 
determinar por las siguientes expresiones: 


2 T 1 2T 
2A ao. BS 
wo = Ff odo af vodao = 
2 F Í 27 
a, = a v(t) cos nwt dt = J VÍ wt) cos not d( wt) (E.6) 
T Jo Tjo 
2 T 2 
b, = J vol t) sen nwt dt = a Vo{ wt) sen not d( wt) (E.7) 
T Jo To 


Si v,(t) se puede expresar como una función analítica, estas constantes se pueden determinar 
mediante una integración. Si v,(t) es discontinua, lo que en general es el caso para la salida de 
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convertidores, se deben realizar varias integraciones (a lo largo de todo el periodo del voltaje 
de salida) para determinar las constantes, ao, an y Dy. 


a, cos nwt + b,sen nwt 


= (a? +b?) f cos not + sen nor) (E.8) 


Qn bn 
V a? + b? V a? + b? 


Definamos un ángulo $,, cuyo lado adyacente sea b„, el lado opuesto a, y la hipotenusa 
(a? +b)”. Por consiguiente, la ecuación (E.8) se puede reescribir como 


a,cos nwt + b,sen nwt = (al + b2) ( 


sen ,cos nwt + cos b,Sen not) (E.9) 
= (a +1?) sen(not + d,) 
donde 


(E.10) 


Sustituyendo la ecuación (E.9) en la ecuación (E.4), la serie también se puede escribir como 


v(t) = > + > C,sen(not + on) (E.11) 
n=1,2,... 
donde 
C, = (œ +5) (E.12) 


Cn y 6, son la magnitud pico y el ángulo de retardo del n-ésimo componente armónico del 
voltaje de salida v,(t), respectivamente. 

Si el voltaje de salida tiene una simetría de media onda, el número de integraciones dentro 
de todo el periodo se puede reducir de manera considerable. Una forma de onda tiene la 
propiedad de simetría de media onda si satisface las siguientes condiciones: 


v,(t) = -v (: + 3 (E.13) 


vlot) = —v,( ot +71) (E.14) 


En una forma de onda con simetria de media onda, la media onda negativa es la imagen a 
espejo de la media onda positiva, pero con un desplazamiento de fase de 7/2 (o m rad) con 
respecto a la media onda positiva. Una forma de onda con simetría de media onda no contiene 
armónicos pares (es decir, n = 2, 4, 6,...) y contiene sólo armónicos impares (es decir, n = 
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1,3,5,...). Debido a la simetría de media onda, el valor promedio es cero (es decir, a, = 0). 
Las ecuaciones (E.6), (E.7) y (E.11) se vuelven 


TF 271 
2 
i= 7) v,( t) cos not dt = =| Vol wt) cos not d( wt), n =1,3,5,... 
0 0 
2 T 2m 
b, = Al vo( £) sen not dt = «| Vol ot) sen not dot), n =1,3,5,... 
0 0 
v(t) = 2 C, sen( not + d,,) 
n=1,3,5,... 


Por lo general, con simetria de media onda, a, = a, = 0, y con simetria de cuarto de onda, 
4, = b, = 0. 

Una forma de onda tiene la propiedad de simetria de cuarto de onda si satisface las 
siguientes condiciones: 


vlt) = -v(i + z) (E.15) 


v,( wt) = -voor + z) (E.16) 


F.1 


F.2 
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APÉNDICE F 


Transformacion en un marco 
de referencia 


Hay dos tipos de transformaciones de variables trifásicas en los marcos d-q (directo y rotatorio 
en cuadratura) y a—B (estacionario). Estas transformaciones pueden simplificar el análisis y 
diseño de convertidores de potencia y propulsores de motores. 


REPRESENTACIÓN DE VARIABLES TRIFÁSICAS MEDIANTE UN VECTOR ESPACIAL 


Consideremos las variables trifásicas x4, Xp Y Xc, que aparecen en la figura Fl.a. Hay un despla- 
zamiento de fase de 27/3 entre ellas. En cualquier instante 0 = wt, X4 + Xp + Xe = 0. En el ins- 
tante particular del tiempo wf;, Xa y xp son positivas y la cantidad x, es negativa. Consideremos 
un vector espacial x el cual gira a una velocidad arbitraria w con respecto al marco estacionario 
abc como se muestra en la figura F.1b. 

El vector espacial x se puede relacionar con las variables trifásicas mediante las coorde- 
nadas del marco de referencia estacionario abc. Los valores correspondientes x,1, Xp1 y X¿1 del 
vector espacial x se pueden obtener proyectando hasta el eje a-, b- y c- correspondiente. Como 
los ejes abc están estacionarios en el espacio, cada una de las variables trifásicas completa un 
ciclo durante el tiempo en que el vector x realiza una revolución en el espacio. La magnitud y 
la velocidad de rotación del vector espacial x son constantes para variables senoidales con un 
desplazamiento de fase de 27/3 entre cualquiera de dos cantidades. 


TRANSFORMACIÓN EN EL MARCO DE REFERENCIA abc/dq 


Las variables trifásicas en el marco estacionario abc se pueden transformar en variables bifási- 
cas en un marco de referencia rotatorio definido por ejes d (directo) y q (cuadratura) perpen- 
diculares entre sí como se muestra en la figura F.2. El marco rotatorio de los ejes dq tiene una 
posición arbitraria con respecto al marco estacionario de los ejes abc. Éstos están relacionados 
por el ángulo 0 entre el eje a y el eje d. Los ejes dq giran en el espacio a una velocidad arbitraria 
w de modo que w = d@/dt. 
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Transformación en un marco de referencia 


------- > ejea 


(estacionario) 


(a) Representación variable con el tiempo 
FIGURA F.1 


eje c 


(b) Representación mediante vector espacial 
Representación mediante vector espacial de variables trifásicas. 
La proyección ortogonal de las variables x4, xp y xc hasta los ejes dq da las variables trans- 
formadas en el marco rotatorio dq. Es decir, la suma de todas las proyecciones sobre el eje d 
como se muestra en la figura F.2, da la xg transformada como 


Xa =X, cos 8 + x, cos (27/3 — 0) +x, cos ( 47/3 — 0) 


= x, cos @ +x, cos (0 — 27/3) +x, cos (0 — 47/3) 


Asimismo, la suma de todas las proyecciones sobre el eje q da la x, transformada como 
= 


(F.1) 
Xg = —xa sen ð — x,sen(0 — 27/3) — x, sen ( 0 — 47/3) 
eje b Ja 
K o 
` yx 
Xp(w1) 


(F.2) 


w 
P > eje d 
--b---------- > eje a 
jp” $ (estacionario) 
, 
, 
` 
, 
, 
` 
, 
, 
’ 
1d 
eje c 


FIGURA F.2 


Transformación del marco abc al marco dq. 
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La transformación de las variables abc al marco dq se conoce como transformación abc/dq y se 
puede expresar en forma matricial como sigue: 


El = Al cosg cos(0 — 27/3) cos( @ — 47/3) Xa e 
3|-seng9 -sen(0 — 27/3) —sen(0 — 47/3) Xp : 


Xe 


Xq 


El factor 2/3 agrega arbitrariamente a la ecuación de modo que la magnitud de los voltajes bi- 
fásicos sea igual a la de los voltajes trifásicos después de la transformación. La transformación 
inversa conocida como transformación dq/abc se puede obtener mediante operaciones matri- 
ciales. Las variables dq en el marco rotatorio se pueden volver a transformar en las variables 
abc en el marco estacionario como sigue: 


x, cos 0 —sen O 
x, 

x, | =| cos(0 — 27/3) —sen(0 — 27/3) | 3 (F.4) 
x, 

% cos (0 — 47/3) —sen(8 — 47/3) |~ 4 


La descomposición del vector espacial Y en el marco de referencia rotatorio dq se muestra 
en la figura F.3a. Si el vector X gira a la misma velocidad que la del marco dq, el ángulo del 
vector p entre X y el eje d es constante. Por consiguiente, los componentes de los ejes dq xq y 
x, son variables de cd. Por consiguiente, las variables de ca trifásicas se pueden representar 


q 
mediante variables de cd bifásicas mediante una transformación abc/dq. 


(0) d 
J y eje d 
Xd p 
21 8 : 
3 SSR SIS SMS ee Sei a a ahe ete > eje a 
Sar (estacionario) 9 0 
y 
eje c 
(a) Descomposición del vector espacial (b) Variaciones de las variables dq 
FIGURA F.3 


Descomposición del vector espacial en el marco rotatorio dq. 


F.3 
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TRANSFORMACIÓN EN EL MARCO DE REFERENCIA abc/aß 


La transformación de variables trifásicas en el marco de referencia estacionario en variables 
bifásicas también en el marco estacionario con frecuencia se conoce como transformación 
abclaB. El marco af no gira en el espacio. Por consiguiente, para 0 = 0, la ecuación (F.3) da la 
transformación como 


e-a -1⁄2 -1/2 ¡E ee 
~3l0 v32 —v3n\| ~ =) 


Asimismo, para 0 = 0, la ecuación (F.4) da la transformación aB/abc como 


Xa il 0 
x | =|-12 v32 ll (F.6) 
Re -1/2 -V3/2 


Se puede demostrar que para un sistema trifásico balanceado, x, + xp + Xc = 0 y x, en el 
marco de referencia af es igual a la x, en el marco abc. Es decir, la ecuación (F.5) da 


2 1 1 
Xa = 2(., ab Sre) = Xa (E7) 
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Respuestas a problemas 


seleccionados 


CAPÍTULO 1 


1.1 
1.2 
1.3 
1.4 
1.5 
1.6 


Iams = 70.71A, Ippom= 63.67A 
Irms = 50A, Iprom = 31-83 A 
Irms = 63.27A, Irrom= 20.83 A 
Ikms = 63.25A, Irrom= 40A 
Ls = 57.04A, Iprom= 36A 
Ipms = 36.52 A, Irrom= 20A 


CAPÍTULO 2 


2.1 


2.2 


2.3 


2.4 


2.5 


2.6 


(a) Orr = 1000 pC, 
(b) Irr = 400 A 
(a) Orr = 6667 uC, 
(b) Irr = 6667 A 


pendiente, m = 8.333 X 102 C/Als, 


ta = 3.333 p5,t, = 1.667 ps 
(a) n = 7.799, 

(b) I, = 0.347 A 

(a) n = 5.725, 

(b) 7, = 0.03A 

Ip, = 20 mA, Iņ = 12 mA, 
Ry = 166.67 kQ 


2.7 


2.8 

2.9 

2.10 
2.11 
2.12 
2.13 
2.14 


2.15 


2.16 
2.17 
2.18 


2.19 
2.20 


2.21 


Ip, = 22mA,Íg, = 7MA, 

R, = 314.3k0 

Ip, = 140 Ae lp =50A 

Ip, = 200A e fp = 110A 

R, =14m0,R, =55m0 

R, = 9.333m0,R, = 3.333m0 

Vp, = 2575 V, Vp = 2425 V 

Vp, = 5.375 V, Vp = 4.625 V 

Drom = —2-04 A, Lms = 71.59 A, 
500 Aa -200A 


Iams = 20.08 A, prom = 3.895 A, 

I, = 500A 

lego 23.276 A, 1, = 2988 A 

rms = 515.55 A, 7, = 12.84A 

(a) Irom = 22.387 A, 

(b) Z4 = 16.77 A, Ip = 47.43 A, 
La = 22.36 A, Lm, =55.05 A 

Irom = 20A, Irus = 52.44A 


TpROoM = 44.512 A, ÍIrmMS1 = 180A, 
I, = 1690A 
I, = 10.2 KA, Joye = 1125A 


R-2 


2.22 


2.23 


2.24 


2.25 


2.26 


2.27 


2.28 


2.29 


Respuestas a problemas seleccionados 


I, = 46.809 A, W = 0.242], 
V, =9.165V 


(a) v(t) = -220e 10/220 y, 
(b) W = 0.242 J — 2000t 


(a) In = 23.404A, (b) W = 1.78 J, 
(c) di/dt = 16.92kA/s 

(a) Ip = 46.809A, (b) W = 7.121 J, 
(c) di/dt = 33.85 kA/s 


id) = 22= MEA 


vdt) = n| Esenas 


—Vscos( wot) + Vs 
Para la figura P2.28a, 
(a) (1) =V/L, 
(b) di/dt = V,/L, 
(d) di/dt (con t = 0) = V,/L. 
Para la figura P2.28b, 
Yo gire 


V= 
(a) i(t) => 


di Vs — V. 
t _ "S 2 ¿RC 


d RC 
(d) di/dt =(V, — Vo) /(R?C) 
Para la figura P2.28c, 


V: 
Mi) =g *", 


di V, 
L EA 
dt E 


(d) di/dt = V,/L 
Para la figura P2.28d, 


(a) i(t) = (Vs - V,) [Eseni wot) 


= I, sen( wt), 


Vs- Y, 
L 

(d) di/dt = ( V, - V,) /L 

Para la figura P2.28e, di/dt = V,/20 A/ps 


(a) I, = 49.193 A, (b) 1, = 70.25 ps, 
(© Ve = 220V 


di 
(b) a cos( wot) , 


2.30 


2.31 


2.32 


2.33 


2.34 
2.35 


2.36 


2.37 


2.38 


(a) i(t) = 11.3 X sen( 38931) e-70"A, 
(b) t; = 807 ps 
(a) 4, =0.811,a = 20k, 
wm, = 67.82 krad/s, 
(b) t; = 46.32 us 
v(t) = e “A, sen( œt) 
(a) sı = -15.51 X10 5, = -64.49 X 10°, 
A, = -A, = 2.245,a = 40k, 
w, = 31.62 krad/s 
(b) i(t) = A (e - e?) 
(a) 4, = 1.101,a = 4k, 
wm, = 99.92 krad/s, 
(b) 4 = 31.441 ps 
v(t) = e” “A, sen (w,t) 
Estado estable, J, = 11 A,W =7.121J 
(a) yy = 4200V, 
(b) J, = 133.33A, 
(c) 1, = 6,67 A, (d) = 200 ps, 
(e) W = 1.333J 
Up = 2.42kV, 
(b) J, = 24.444 A, 
(0) Loípico) = 2.444 A, 
(d) £, = 500 ys, (e) W = 0.134J 
Up = 440V, 
(b) I, = 44A, (c) Lo(pico) =A, 
(d) = 50 ps, (e) W = 0.242] 
Up = 22.22kV, 
(b) I, = 44A, (6) Lo(pico, = 0.44A, 
(d) £, = 5000 ps, (e) W = 0.242] 


CAPÍTULO 3 

3.1 Vig = 108.23 V 

32 Vig = 107.57 V 

3.3 Veg = 162.34 V 

3.4 Vig = 159.49 V 

3.5 Vo, = 378.18 V 

3.6 Veg = 364.57 V 

3.7 Diodos: /, = 37.7 A, l} =12A, 


Ir = 18.85 A, Transformador: 
V, = 266.58 V, I, = 26.66 A, 
TUF = 0.8105 


3.8 


3.9 
3.10 
3.11 


3.12 


3.13 


3.14 


3.15 


3.16 


3.17 


3.18 


3.19 


3.20 
3.21 
3.22 
3.23 


Diodos: [, = 6000 A, J; = 3000 A, 
Ip = 4240 A, Transformador: V, = 
320.59 V, J; = 1, = 6000 A, 


TUF = 0.7798 
L = 158.93 mH 
L =7.76mH 


(a) 8 = 152.73°, (b) R = 1.776 Q, 
(©) Pr = 512.06 W, (d)h = 1h, 
(e)n = 28.09%, (£) PIV = 104.85 V 
(a) ò = 163.74°, (b) R = 4.260, 

(c) Pr = 287.03 W, (d) h = 1.67hs 
(e)n = 18.29%, (£) PIV = 96.85 V 
(a) I, = 10.27A, (b) Ip(prom) = 11A, 
(© Ip(ams) = 17.04 A, 

(d) Lams) = 24.1 A 

(a) I, = 50.56 A, 

(b) IDíprom) = 17.38 A, 

(©) Ipams) = 30.11 A, 

(d) Lo(rms) = 52.16A 

(a) Ce = 450.66 pF, 

(b) Vig = 158.49 V 

(a) C, = 901.32 pF, 

(b) Va = 164.1 V 

(a) n = 40.45%, (b) FF = 157.23%, 
(c) RF = 121.33%, 

(d) TUF =28.61%, (e) PIV =100V, 
(f) CF =2, (g) PF = 0.71 


Vin 1 
V(t) = a(i + 3 sen wt 


Z cos 20t — cos ot 
3 COS 2% 15 205 4w 


2 
> 35 COS bot — =) 


(a) La = 15.64mH, a = 16.43°, 
Ims =25.57 A, 

(b) a = 37.84°, Ims = 20.69 A 

Vea = Vmn/(4 V2£ RC) 

L, = 1.207mH,C, = 292.84 uF 

(b) L = 11.64 mH 

(b) PF = 0.9, HF = 0.4834, 

(c) PF = 0.6366, HF = 1.211 


Respuestas a problemas seleccionados R-3 


3.24 


3.25 


3.26 


3.27 


3.28 
3.29 
3.30 
3.31 


3.32 


(b) PF = 0.9, HF = 0.4834, 

(c) PF = 0.6366, HF = 1.211 

(c) PF = 0.827, HF = 0.68 

(b) 1, = V31,/(7V2), $1 = -7/6, 
I, = V21,/3, 

(c) PF = 0.827, HF = 0.68 

(b) , =V2V31,/m,1, = hh 2/3), 

(c) PF = 0.78, HF = 0.803 

(c) PF = 0.9549, HF = 0.3108 

(c) PF = 0.9549, HF = 0.3108 

(c) HF = 0.3108 

(a)n = 99.99%, (b) FF = 100.01%, 

(c) RF = 1.03%, (d) PF = 0.8072, 

(e) PIV = 420.48 V, 

(f) L = 25A,I, = 303.45 A 

(a) Vaominante = 2.35 V, 


Vico = 168.06V, (b) f, =720Hz 


CAPITULO 4 


4.1 
4.2 
4.3 
4.4 


4.5 


4.6 

4.7 

4.8 

4.9 

4.10 
4.11 
4.12 
4.13 
4.14 
4.15 
4.16 
4.17 
4.18 
4.19 


Ip = 0.606 A, Rps = 5.7790 
Ip = 0.916 A, Rps = 3.8230 
ip(x) = K,[2( Ves - Vr) x - x7] 
ip(x) = K,[2( Ves - Vr) x] 

1 
POS KC es Vell 
Em(x) = 2K,Vps 
(b) B; = 0.5, (c) Pr = 97.5 W 
(b) By = 5.144, (e) Pr = 48.86 W 
(e) Pr = 254.61 W 
Rsa = 0.021°C/W 
Pg = 13.92 W 
(e) Pr = 131.06 W 
(e) Pr = 11.59 W 
Rsa = 8.18°K/W 
(b) / = 13.33% 


(f) P, = 1440 W 
(f) P, = 0.844 W 
fmáx = 3.871 kHz 


(b) Vez = 3.4 V, (e) Ic = 113.577A 


R-4 


Respuestas a problemas seleccionados 


CAPÍTULO 5 


5.1 
5.2 
5.3 
5.4 
5.6 
5.7 
5.8 


5.9 


5.10 


5.11 


5.12 


5.13 


5.14 


5.16 


5.17 


5.18 


5.19 


5.20 


5.21 
5.22 


(c) n = 99.32%, (d) V, = 98.36 V 
(e) Z% = 9.002 A, (g) Ip = 6.36 A 
L =27.5mH 

(b) Ran = 0.4033 Q 

k =0.5,h = 615 A, = 585 A 
Ímáx = 30A 

h = 1.65 A, b = 2.42 A, 

AI = 0.77 A 

(b) L = 736.67 pH, 

(c) C = 156.25 uF, 

(d) Le = 216.78 uH, Ce = 0.48 pF 
(o) b = 1.3 A, (d) V, = 28.41 mV, 
(e) L. = 144 pH, C. = 0.63 pF 
(d) J, = 3.58 A, 

(e) Le = 120 pH, C; = 0.8 pF 

(f) AV.. = 17.53 mV, 

(g) Aln =12A,£ =311A 

La = 4.69 mH, Lo = 0.15 uH, 
Ca = 0.80 pF, Ca = 0.4 pF 

L, =1.45mH,C, = 9.38 pF, 

L = 193.94 uH 

(a) G( k =0.5) =055, 

(b) G(k =0.5) = 1.93, 

(c) G(k =0.5) = -0.97 

AV, = 2.5%, AL, = -2.5% 

AV, =5%,4Ah = -5% 

AV, = 20.83%,AL = -20.83% 
AV, = 20.83%,AL = -20.83% 
Relación = 2 en k = 0.5 


Para k =0.6,1, =0.27A,h =0.53A, 


AI =0.27A 


CAPÍTULO 6 


6.1 


6.2 


6.3 


(e) THD = 47.43%, 
(f) DF = 5.381%, (g) V; = V,/3 
(e) THD = 48.34%, 

(f) DF = 3.804%, 

(g) HF; = 33.33% 


(b) Ims = 16.81. A, 


6.4 


6.5 


6.6 


6.7 


6.8 


6.9 


6.10 


6.11 
6.12 


6.13 


6.14 


6.15 


6.16 


6.17 


6.18 


6.19 


6.20 
6.21 


(c) DF = 5.38%, (d) J, = 8.38 A, 
(e) [, = 23.81A,I4 = 4.19A 
(d) P, = 145.16 W, L = 0.66 A, 
(e) 1, = 7.62 A, I4 = 0.33 A 
(o0) THD = 97.17%, 

(e), = 4.6 A, I4 = 0.156 A 
Va1(pico) = 140 V, 

Vabí pico) = 242.58 V, 

T,1( pico) = 12.44 A 

Ve 1( pico) = 140 V, 

Vab pico) = 242.58 V, 


La pico) — 28 A 
y, = 242.58 V, 


ab( pico) 
Tabt(pico) = 37.21A 


Van pico) = 242.58 V, 
Tabt(pico) =37.21 A, 
La pico) = 64.64 A 


ls = 1.124 A, 
I, = 1.124/3 = 0.375 A 

8 = 102.07 

Para M = 0.5, V( 1) = 48.72%, 


V(3) = 39.31%, DF = 10.83% 
Para M = 0.8, = 72°, 01 = 9°, 
az = 99°, Vy pico) = 116.42 V, 
lo1(picoy = 1.158 A 

ParaM = 0.5, V,; = 70.71%, 
V(1) = 32.45%, THD = 111.98%, 
DF = 4.87% 

Para M = 0.5, V( 1) = 32.02%, 
V(3) = 15.9%, 

DF = 4.08% 

Para M = 0.5, V = 55%, 

V(1) =25%, THD = 111.94%, 
DF = 1.094% 

Para M = 0.5, V( 1) = 25%, 
V(3) = 0, DF = 11.06% 

Para M = 0.5, V(1) = 30%, 
V(3) = 0%, DF = 0.746% 
ParaM = 0.5, V,1 = 57.09%, 
V(1) = 30.57%, THD = 108.9%, 
DF = 0.785% 

6 = 23.04° 

B = 102.07° 


6.22 


6.23 


6.24 


6.25 


6.26 


6.27 


6.28 


6.29 
6.30 
6.31 
6.32 


6.33 


6.35 


6.36 


6.37 


6.38 


6.39 


Para M = 0.5, a, =7.5% a) = 31.5", 
az = 40.5°, Ag = 67.5°, Ag = 76.5°, 
V(1) = 95.49%, THD = 70.96%, 
DF = 3.97% 
ParaM = 0.5, a, = 4.82°, 
ay = 20.93°, a3 = 30.54°, 
ay = 48.21°,a5 = 54.64°, 
V(1) = 92.51%, THD = 74.56%, 
DF = 3.96% 
ParaM = 0.5, a, = 9°, ay = 28.13°, 
Q; = 42.75", a4 = 66.38°, 
as = 77.63°, V( 1) = 83.23%, 
THD = 81.94%, DF = 3.44% 
Para M = 0.5, ay = 201.3°, 
ay = 33.47°, a3 = 63.73°, 
ay = 79.10°, as = 93.21°, 
V(1) = 72.05%, THD = 95.51%, 
DF = 1.478% 
= 12.53°, a, = 21.10°, 
3 = 41.99%, a, = 46.04° 
= 15.46°, a, = 24.33°, 
= 46.12°, ay = 49.40° 
= 10.084°, a. = 29.221°, 
3 = 45.665°, a4 = 51.681° 
= 23.663°, a, = 33.346° 
T,( 8) = MT, sen( 7/3 - 0) 
V., = 0.82 29.994° 
Van = (V,/2)sen8, 
Von? = (V,/2) sen (8 - 1/2) 
Van3 = (V,/2) sen (0 - 7/3), 
Upn3 = (V,/2) sen (0 - 57/6) 
Vans = (V,/2) sen (0 - 37/3), 
Upns = (V,/2) sen (8 - 97/6) 
Vano = (V,/2) sen (8 — 47/3), 
Upno = (V,/2) sen (0 - 1177/6) 
(a) Gog = 0.833, Goa = 2.5, 
Vin = 1.667 
Vo1( pico) = 234.98 V, 
Lailpico) = 9-49 A, L =9.5A 
fe = 2799.7 Hz 
Vo1( pico) = 246.35 V, 
Loi(pico) = 4.33 A, I, = 8.98 A 
C, = 38.04 pF 


w 


Q 
Q 
Q 
Q 
Q 
Q 
Q 
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CAPITULO 7 


7.1 


7.2 


7.3 


7.4 


7.5 


7.6 


7.7 


7.8 


7.9 


7.10 


7.11 


7.12 
7.13 


(b) fnax = 11,920 Hz, 
(©) Vpp = 277.68 V, 
(d) J, = 36.19 A, 
(i) Dico = 36.19 A, Ir = 9.96 A 
(a) I, = 58.55 A, (b) I4 = 25.39 A, 
(c) Ip = 48.25 A 
(a) J, = 56.8 A, (b) I4 = 13.2 A, 
(©) Ip = 24.27 A, 
(d) Vp = Ver - Ve = 440 V 
(a) J, = 94.36 A, (b) I4 = 6.07 A, 
(©) Ip = 21.1 A, (e) I, = 12.14 A 
(a) I, = 114.6 A, (b) L, = 17.12 A, 
(c) Ip = 39.2 A, (e) I, = 23.22 A 
(a) [, = 234.19 A, (b) Z4 = 10.46 A, 
(c) Ip = 43.78 A, (e) J, = 41.83 A 
(b) O, = 3.85, (e) L = 122.5 pH, 
(d) C = 0.3308 pF 
(a) Vi pico) = 161.25 V, 
(b) L = 20.22 pH, (d) C = 2.004 pF 
(a) I, = 22.21 A, (b) Q, = 3.85, 
(c) C = 4.901 uF, (d) L = 8.27 pH 
(a) Le = 6.39 pH, C, = 1.38 pF, 

L = 111.4 pH,C = 95.78 nF 
(a) C; = 21.4 pF, 
(b) Ims) = 590.91 mA, 

Li cd) = 300 mA, 

ld rms) = 509.12 mA, Iqa) = 0 
C = 0.1221 pF, L = 135.7 pH 
(a) Vico = 32.32 V, Ipico = 200 MA, 
(b) I; = -100 mA, t; = 13.24 ps 


7.14 k = 1.5, f/f = 7,653 
CAPÍTULO 8 
8.1 THD = 20.981% param =5 


8.2 


8.3 


Vow = 0.833 kV, 

Vo, = 4.167 kV, Vo, = 3.333 kV, 
Vos = 2.5 kV 

Timms) = 8.157 A, Ly ems) = 12.466 A, 


R-5 


Tc1( prom) = 4.918 A, 1cx prom) = 9.453 A, 


R-6 


8.4 
8.5 


8.6 


8.7 
8.8 


8.9 


8.10 


8.11 
8.12 
8.13 
8.14 


Respuestas a problemas seleccionados 


les = 11.535 A, 

Textrmy = 17.629 A 

THD = 20.981% param = 5 

Vw = 833 V, Vp, = 833 V, 

Vb, = 833 V 

Param = 5, 4 capacitores para el diodo 


de fijación, 10 para el diodo volante y 
2 para el diodo en cascada . 


Ims = 75 A, Iprom = 47.746 A 
Is{prom) = 7.377 A, Is%prom) = 14.032 A, 
Isx{prom) = 19.314 A 

a, = 12.834°, a> = 29.908*, 
a3 = 50.993°, y ay = 64.229° 
a, = 30.653°, a> = 47.097, 
a3 = 68.041°, y ay = 59.874°, 
THD = 38.5%, DF = 4.1% 
V; = 4V,al6 00111 

V; = 4V,,/8 00001111 

V; = 4V,al6 001111 

Vs = 4V.4/8 00001111 


CAPÍTULO 9 


9.1 
9.2 
9.3 
9.4 


9.5 


9.6 
9.7 
9.8 


9.9 


9.10 
9.11 


9.12 


9.13 


9.14 
9.15 


Cn = 12.5 pF 
dv/dt = 1.497 V/ps 
C, = 5 pF 
(a) C, = 0.0392 uF, 
(b) dv/dt = 375.5 V / us 
(a) dv/dt = 66009 V/s, 
I, = +3.15 mA 
Ir = 999.5 A 
(a) R = 22.22 KQ, (b) Ci =0.675 pF 
R, = 5.455 mQ, R, = 4.444 mQ 
dv 
de 2.5 V/p 
Ir = 995A 
(a) Vos- max = 2-17kV, 
(c) Vor- máx = 1.904kV 
(a) R, = 1.20,C, = 0.048 pF, 
(b) P, = 1.393 W 
Rp, = 800,Rg = 505.050 
R, =55k0,R, = 20k0 
(a) amin = 12.92°, (b) Omg, = 79.8° 


CAPITULO 10 


10.1 


10.2 


10.3 


10.4 


10.5 


10.6 


10.7 
10.8 


10.9 
10.10 
10.11 


10.12 


10.13 
10.14 


10.15 


10.16 


10.17 


10.18 


10.19 


10.20 


10.21 
10.22 


(a)n = 20.26%, (b) FF = 222.21%, 

(c) RF = 198.36%, (e) PF = 0.5 

(a) n = 28.32%, 

(d) TUF = 0.1797, PF = 0.6342 

(bon = La = 2.70 A, 
Tr = Ims = 7.504 A, 

(d) PF = 0.3127 

L = 5.4907 A 

(b) J, = 0.7071 A, HF = 48.34%, 
DF = 0.7071,PF = 0.6366 

(a) Io = 29.767A, Iz; = 7.601 A, 

(b) I; = 11.41 A, (©) Ir = 20.59A, 

(f) a. = 158.21° 

(b) DF = 0.9659, (c) PF = 0.9202 

(0) Drom = 2.701 A, Ip = 7.504 A, 

(d) PF = 0.442 

(c) b = 9.404 A 

(b) DF = 0.5, (c) PF = 0.4502 

(a) Lorom = 2.701 A, Ip = 16.97 A, 

(d) PF = 1.0 

L =10.76 A 

I, = 20 A, 44.12 A 

(a) a; = 0°, a, = 90°, 

(b) Lms = 18.97 A, (d) PF = 0.7906 

(a) HF = 37.26%, (b) DF = 0.9707, 

(c) PF = 0.9096 

(b) Jims = 45.05 A, 

(d) P, = 9267.8 W, PF = 0.8969 

(a) HF = 31.08%, PF = 0.827 
(retrasado) 

(a) a = 67.6990, (b) Tims = 9.475 A, 

(©) l, = 2.341A, Ip = 5.47 A, 

(f) PF = 0.455 

(a) HF = 37.27%, (b) DF = 0.971, 

(c) PF = 0.91 

(d) n = 35.75%, (e) TUF = 10.09%, 

(f) PF = 0.2822 

L =3.96 A 

(b) Jims = 18.01, 

(c) l, = 4.68A, Ir = 10.4A, 


(e) TUF = 0.3723, 
(f) PF = 0.6124 


10.23 (a) HF = 109.2%, (b) DF = 0.5, 
(c) PF = 0.3377 
10.24 (e) TUF = 0.1488, (f) PF = 0.3829 
10.25 (d) n = 103.7%, (e) TUF = 0.876, 
(f) PF = 0.843 
10.26 B = 2.29 A 
10.27 (a) HF = 31.08%, (b) PF = 0.477 
10.28 (d) n = 41.23%, (e) TUF = 0.1533, 
(£) PF = 0.3717 
10.29 i, = 2.483 A 
10.30 /, = 31.11 A 
10.31 (iv) Lms = 42.64 A, 
(v) La = 37.80 A 
10.32 (iv) Lms = 37.21 A, 
(v) La = 33.43 A 
10.33 (iv) Ims = 162.48 A, 
(v) La = 162.18 A 
10.34 (a) J, =0.5774A, HF = 0.803, 
PF = 0.7797 
10.35 HF = 31.08%, PF = 0.827 
10.36 HF = 31.08%, PF = 0.827 
10.37 (a) HF = 80.3%, (c) PF = 0.7797 
10.38 (a) HF = 102.3%, 
(c) PF = 0.6753 (adelantado) 
10.39 (b) HF = 53.25%, (d) PF = 0.8827 
10.40 (b) HF = 58.61%, (d) PF = 0.8627 
10.41 (a) y = 19.33°, (b) p = 18.35° 
10.42 tg = 7.939 us 
10.43 tg =2.5 us 
CAPITULO 11 
11.1 (a) 1, = 6A, (b) PF = 0.5, 
(© 4 = 1.35 A, Ip =4.24A 
11.2 (c)/, = 13.51 A, Ip = 26.83 A 
11.3 (a) k = 0.8333, (b) PF = 0.91 
11.4 (a) V, = 103.92 V, 
(b) PF = 0.866, (c) 1, = -2.701 A 
11.5 (b) PF = 0.9498, (c) La = -5.402 A 


Respuestas a problemas seleccionados R-7 


11.6 
11.7 


11.8 


11.9 


11.10 


11.12 
11.13 
11.14 
11.15 
11.16 
11.17 
11.20 
11.21 


11.22 
11.23 
11.24 


11.25 
11.26 
11.28 
11.29 
11.30 


(a) a = 251.91° 

(b) PF = 0.707, (e) L4 = 5.402 A, 
(d) Ip =12A 

(a) a = 94.87°, (c) PF = 0.791, 

(d) J, = 26.96 A, 

(e) Ip = 55.902 A 

Ena = 60°, PF; = 0.95 y 

PF, = 0.897; ena = 90°, 

PF, = 0.866 y PF, = 0.707 

(d) J, = 20.1 A, (e) 4 = 6.61 A, 

(f) PF = 0.838 

(b) PF = 0.908 

(c) PF = 0.8333 

(b) PF = 0.63 

(b) PF = 0.978 

(b) a = 62°, (c) PF = 0.8333 

(b) PF = 0.208 

(d) PF = 0.897, (e) Ip = 52.77 A 
(b) Ir; = 46.46 A, (c) [pz = 20.82 A, 
(d) PF = 0.899 

(c) PF = 0.315 

(c) PF = 0.707 

Ena = 60°, PF = 0.8407; en 

a = 90°, PF = 0.5415 

(c) PF = 0.147 

(c) PF = 0.2816 

(b) Zam = 21.64 A, (c) Vp = 294.1 V 
(©) Jay, = 11.3 A, (d) Vp = 3252.7 V 
(b) C = 1075 pF 


CAPITULO 12 


12.1 


12.2 


(a) I = 210.3 A, (b) P = 37.9 kW, 
(c) O = 26.54kW 

(a) I =220.52 A, (b) P = 46.268 kW, 
(© Q = 29.177 kW 

(a) 8 =140.13", (©) Q, = 24.387kW, 
(e) L = 8.488mH, (f) a = 18.644° 
(a) 5 = 140.13°, (b) I = 360.83 A, 
(©) Q, = 91.14 kW, 

(e) L = 4.86 mH, (f) a = 13.76° 


R-8 Respuestas a problemas seleccionados 
12.5 (a) Vo, = 28.47 kV, 
(b) Vo(pp) = 56.94 kV, 
(c) I, = 2.96 A, 
(d) Isw(pico) = 5.121 A. 
12.6 (a)! = 70.1 A, (b) P, = 12.634 kW, 
(c) O, = 4.282 KVA 
12.7 (a)r = 0.803, (b) Xcomp = 9.636 Q, 
(c) J = 261.081 A, (d) a = 79.7° 
12.8 (a)r = 0.944, (b) Xcomp = 12.267, 
(c) Z =385.69A, (d) O. =1.825MW, 
(e) a = 78.695° 
12.9 (a)r = 0.869, (b) Xcomp = 9.636 Q, 
(c) C = 225.27 uF, (d) a = 77.3" 
CAPITULO 13 
13.1 (a) J, = 4A, (b)n = 0.9631, 
(d) J, = 13.33 A, (e) Ip = 5.96A, 
(£) Vo. = 248.1V, 
(g) Lp = 5.61 mH, k máx = 0.6 
132 (a) J, = 4451A, (b) n = 0.8988 
(d) Jmn) = 43.39A, Ippico) = 45.62 A, 
(e) Ip = 33.05A, (f) Vo. = 22.9V, 
(g) Lp = 3.148mH, (h) L; = 0.4mH 
133 (a) J, = 4A, (b)n = 0.9631 
(d) J, =4A, (e) lr =3.1A, 
(£) Vo. = 249.2 
134 (a) J, = 30A, (b) q = 94.87%, 
(e) Ir = 17.89 A, (£) Vo. = 101.2 V 
13.5 (a) J, = 20A, (b)n = 94.87%, 
(e) Ip = 28.28 A, (£) Va, = 101.2 V 
13.6 (a) J, =10A, (b) q = 94.87%, 
(e) Ip = 14.14 A, (f) Və = 101.2 V 
13.7 (a) J, = 30A, (b) q = 92.66%, 
(e) Ip = 21.21 A, (f) Vo, = 51.8 V 
138 (a) J, = 4.36A, (b) lL, = 4.36A, 
(©) J, = 13.71A, (d) Ip = 6.85A, 
(e) Vo. = 110 
13.9 (a) /, = 28.8A, (c) J, = 90.48 A, 
(e) Voc = Vs = 50 V 
13.10 (a) J, = 28.8 A, (d) Ip = 22.62 A, 


(e) Vo. = 50 V 


13.11 /, = 75.43 A 


13.12 V, = 36.67 V, V, = 18.33V, 
V, = 12.22V, I, = 611A 

13.13 I, =7.11A 

13.14 A, = 209.78cm’, A, = 24.4cm’, 
N, = 132 

13.15 N, = 132, N, = 44,1, = 3,667 A 

13.17 N. = 1000,N = 87, A, = 5.5cm’, 
A, = 1.32 cm? 

13.18 N. = 1000,N = 87, A, = 9.962 cnf, 
A, = 1.32 cm? 

13.19 N. = 1000,N = 32, A, = 1.595 cnf, 
A, = 1.32 cm? 

CAPÍTULO 14 

14.1 (a) 1, = 117.81 A, 


14.2 


14.3 


14.4 


14.5 


14.6 


14.7 


14.8 


14.9 


14.10 


14.11 


(b) T; = 241.07 N-m 

(a) I, = 120.47 A, 

(b) T; = 241.07N:m 

(a) E, = 132.25 V, 

(b) V, = 141.94 V, 

(c) Domina, = 50.86 A, 

(d) regulación de velocidad = 7.32% 
(a) E, = 280.28 V, 

(b) V, = 287.88 V, 

(c) Domina = 149.2 A 

(a) Jy = 0.851 A, (b) a, = 101.99, 
(c) PF = 0.542 

(a) T, =212N-m, 

(b) œ = 2954 rpm, (e) PF = 0.6455 
(a) ay = 180°, (b) a, = 114.42°, 

(c) P, = 4258 W 

(a) a, = 24.312, 

(b) w = 1183 rpm, 

(c) regulación = 4.594% 

(a) a, = 95.09%, 

(b) w = 1883 rpm, 

(c) regulación = 4.594% 

(a) a, = 110.59°, 

(b) » = 1173 rpm, 

(c) a, = 49.34° 

(a) a, = 73.35°, (b) œ = 1180 rpm, 
(c) ap = 71.9° 


14.12 
14.13 
14.14 


14.15 


14.16 


14.17 
14.18 
14.19 
14.20 
14.21 
14.22 
14.23 
14.24 


14.25 


14.26 
14.27 
14.28 
14.29 


14.30 


14.31 


14.32 


14.33 


Para k =0.5,0 = 627.45rpm 

= 157.17 k - 1.501 

(b) Reg = 1.778 Q, 

(c) œ = 581.59 rpm, 

(d) T, = 3092.18 N -m 

(©) Req = 0.927 Q, 

(d) wmn = 55.7 rpm, 

(e) máx = 1420 rpm, 

(£) œ = 698rpm 

(©) Reg = 2.07 Q, 

(d) œ = 1412 rpm, (e) V, = 1250 V 
Almáx = 17.9A 

Almáx = 55 tanh [2/(3u)] 

Ls = 7.7144 A 

Ls =112.54/[1 +( u X250/113.68) 7] 
(b) œ = 2990 rpm 

(b) œ = 1528.6 rpm 

w = 1981 rpm 

(b) V. = 18.837 V, 

(c) = 1747 rpm 

(b) œ = 1733 rpm, 

(c) œ = 1400.5 rpm, 

(d) regulación = 2.67%, 

(e) regulación = 2.37% 

(b) v = 2813 rpm 

(c) œ = 2883 rpm 

w = 1902rpm 

(b) 7, = 0.11N.m, 

(e) J = 0.351 kg-m’, 

(d) B = 0.064 Nm/rad/s 

(b) 7, = 0.16Nm, 

(c) J = 0.351 kg-m?, 

(d) B = 0.064 Nm/rad/s 

V. = 7.405 V, 

(b) A. = 0.185 V/A, (c) Km = 0.041, 
(d) K. = 3.655, (e) K, = 8.109 

V. = 20.363 V, 

(b) A. = 1.018 V/A, (e) K,, = 0.041, 
(d) K. = 2.193, (e) K,, = 1.479 

V. = 20.363 V, 

(b) A. = 1.018 V/A, (c) Km = 0.041, 
(d) K. = 1.827, (e) K,, = 1.474 


Respuestas a problemas seleccionados 


14.34 V, = 10.182V, 


(b) H. = 0.509 V/A, (e) K,, = 0.041, 
(d) K. = 1.827, (e) K, = 2.949 


14.35 V. = 7.405V, 


(b) A. = 0.37 V/A, (e) K,, = 0.041, 

(d) K. = 2.193, (e) K,, = 4.067, 
OS = 43.41%, t, = 13.341 ms, 
t, = 52.18 ms 


14.36 t, = 16.422ms, OS = 18.654%, 


t, = 7.749 ms 
CAPÍTULO 15 
15.1 (b)s = 0.167, 
(c) J; = 194.68/-70.89 A, 
(d) P; = 52-72 W, (e) PF, =0.327, 
(I) s,, = +0.0648, 
(m) Tm = 692.06 N: m, 
m) Tn = -767.79N :m 
15.2 (a) wm, = 94.25 rad/s, 
(c) J; = 198.15/-72.88 A, 
(d) P; = 46.48 W, (e) PF, = 0.294, 
(k) Z, = 172.09 A, 
(m) Tm = 728.94 N- m, 
m) Ty = -728.94N : m 
153  (c) J, = 55.33/-25.56” A, 
(1) P, = 27.9 kW 
(k) Z, = 117.4 A, 
(I) sa = +0.1692, 
(m) Tpm = 90.85 N-m 
15.4 (a) V,, = 1328V,w,, = 181.44 rad/s, 
n = 86.83%, (b) C = 109 pF 
15.5 (a) V,, = 132.79 V,o,, = 151.95 rad/s, 
m = 86.83%, (b) C = 130.8 pF 
15.6 (o) V, = 223.05 V, 
(d) J, = 90.89/-72.96” A, 
(g) Lx máx) — 80.11 A, 
(i) T, = 82.73 N-m 
15.7 (d) J; = 90.84/-78.49 A, 
(g) Í, máx) — 80.11 A, 
(i) T, = 82.73 N-m 
15.8 (d) J; = 85.5/-59.3 A, 


(g) Í, máx) — 91.47 A, 
(i) T, = 55.93 N -m 


R-9 


R-10 


15.9 


15.10 


15.11 


15.12 


15.13 


15.14 
15.15 


15.16 


15.17 


15.18 


15.19 


15.20 


15.21 


15.22 


15.23 


15.24 


Respuestas a problemas seleccionados 


(a) R = 3.048 O, (c) k = 0.428, 
(e)n =76.22%, (£) PF, = 0.899 
(a) R =8.19 O, (e) n = 76.22%, 
(f) PF, = 0.899 

(a) R = 2.2250, (©) k = 0.547, 
(d) y = 79.5%, (£) PF, = 0.855 
(c) a = 112°, (d) n = 95.35%, 
(e) PF, = 0.606 

(c) a = 102°, (d) n = 95.35%, 
(e) PF, = 0.459 

(b) J, = 116.49, (e)a = 102° 
(a) = 58.137 Hz, 

(b) œm = 1524.5 rpm 


(a) T4 = 11425N m, 

(b) Cambio del par motor = 117.75 N +m 
(a) T,, = 850.43 N-m, 

(b) T, = 850.43 N-m 

(a) Tn = 479 N-m, 

(b) 7,, = 305.53 N-m 


(a) s = 0.08065, (c) w,, = 551.6 rpm, 
(d) V, = 138.62 V, (e) PF,,, = 0.6464 
(b) s = 0.1755, (e) wm = 618.4 rpm, 
(d) V, = 186.56 V, (e) PF,,, = 0.404 
(a) Velocidad de deslizamiento w,),, = 46.11 rad/s, 
(©) Kas = 2.24, (d) Vig = 307.92 V 
(a) 05m = 46.11 rad/s, 

(c) Kas = 1.813 (d) Vig = 256.6 V 
(a) K* = 0.027, (b) K, = 0.053, 

(©) Ky = 6, (d) Kys = 2.041 

(a) K” = 0.027, (b) K = 0.053, 

(c) Ky = 6, (d) K,y = 1.813 


15.25 


15.26 


15.27 


15.28 


15.29 


15.30 


15.31 


15.32 


15.33 
15.34 
15.35 
15.36 


15.37 


(a) Vas = 179.63 V, Vas = 179.63 V, 
las = 125.196 < —71.89°, 
(b) is = 125.196 < —71.89°, 
ig = 360.82 < 108.6" 
(a) ¿¿s = 0.137 A, ias = 9.806 A, 
Wm = 0.598 W-vueltas, 
(b) J, = 18.93A, (c) 07 = 62.61”, 
(d) Kı = 0.3,w = 5.859 rad/s 
(a) is = 0.137 A, igs = 9.806 A, 
wm = 0.598 W-vueltas, 
(b) J, =12.72A, (c) 07 = 52.26", 
(d) Ku = 0.3,0,; = 3.936 rad/s 
(b) J, = 116.83 A, (d) ò = -22.56°, 
(e) T, = 2574N-m 
(a) 5 = -7.901°, (b) V; = 177.32 V, 
(c) Ty = 21221 N-m 


(a) 8 = -3.67°, 
(b) I, = 7.76 A, O, = 88.33°, 
(c) PF = 0.029 


K, = 30.375, K, = 18.848, 

" = 0.016, K, = 8.637 
K, = 30.375,K, = 19.013, 

" = 0.016, K, = 8.838 
(a) T, = 60°, (b) S; = 10° 
(a) T, = 60°, (b) S; = 10° 
(a) T, = 72°, (b) S; = 18° 
(a) v,, = 50 m/s, (b) P; = 4 MW, 
(d) s = 0.042, (e) Pa, = 160kW 
(a) ùn, = 50 m/s, (b) P; = 10.5MW, 
(d) s = 0.306, (e) P., = 4.62 MKW 


cu 


Acondicionamiento de potencia, 257 
Aislamiento 
compuerta optoacopladora, 199 
de excitación de compuerta y base 
entre la fuente y la carga, 635 
transformación de pulsos, 490 
Amortiguado senoidal, 62 
Amortiguadores, 180 
Análisis 
de Fourier, 969 
transitorio, cd, 965 
Ángulo 
de conmutación (o traslape), 124 
de desplazamiento, 92 
de extinción, 523 
de retardo, 506 
factor de potencia, 92, 947 
par motor, 770 
Armónicos 
de menor orden, 285 
reducción, 335 


B 


Balanceo del voltaje del capacitor de enlace de cd, 
437 
Beta forzada, 160 


C 


Cambiadores de toma/conexión 
monofásicos, 572 
sincrónicos, 573 

Capacitores 
cerámica, 128 
electrolíticos de aluminio, 128 
película de ca, 127 
supercapacitores, 129 
tántalo sólido, 129 


Carburo de silicio (SiC), 46 
ETOs, 464 
GTOs, 461 
IGBTs, 173 
JFETs, 153-155 
MOSFETs, 136 
transistores, 136 
Carga 
de saturación, 163 
recuperada, 42 
Ciclo de trabajo, 7, 214, 216 
Cicloconvertidores 
monofásicos, 577 
trifásicos, 580 
Circuito 
críticamente amortiguado, 62 
disparo, 135 
LC, 58 
RC, 54 
RLC, 58 
sobreamortiguado, 62 
subamortiguado, 62 
topología, 296 
Circuitos de disparo de tiristores, 489 
Circuitos integrados 
alto voltaje, 828 
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FUNCIONES DE USO COMÚN 


-A 9 +A 180 +A 270 + A 360k + A 
sen -sen A cos A + sen A - cos A + sen A 
cos cos A + sen A - cos A + sen A cos A 
sen(A + B) = sen AcosB + cosA senB 
cos(A + B) = cosAcosB + senA senB 


sen 2A = 2 senA cosA 
cos2A = 1 - 2se A =2cos?A - 1 


A +B A-B 


A + B =2 
sen sen sen 5 cos 5 
+ = 
senA - senB = 2 cos ATE sen AD 
2 2 
A +B A-B 
cos A + cos B = 2 cos 5) cos 5 


A +B B-A 
cosA - cosB = 2 sen cos 


1 
sen A sen B = y [eos (A - B) - cos(A +B)] 


1 
cos A cos B = [eos (A - B) +cos(A +B)] 


1 
sen A cos B = [sen (A - B) +sen (A +B)] 


cos nx 
sen nxdx = - 


n 


A x  sen2nx 
dx =—- 
J sen’ nxdx = 5 ia 


[sen mx sen nxdx = 


FUNCIONES DE USO COMUN 


sen(m - n)x 


2(m - n) 2(m +n) 
. sen nx 
| cos nxdx = 
n 
"oy _ xX sen2nx 
cos*nxdx == + 
| 2 4n 
sen(m-n)x sení(m +n 
cos mx cos nxdx = param # n 
2(m - n) 2(m + 
2 
sen“nx 
J sen nx cos nxdx = 
2n 
cos(m - n)x cos(m +n)x 
sen mx cos nxdx = param 4 n 
2(m - n) 2(m +n) 
ALGUNAS UNIDADES Y CONSTANTES 
Cantidad Unidades Unidades 
Longitud 1 metro (m) 3.281 pies (pie) 
39.36 pulgadas (pulg) 
Masa 1 kilogramo (kg) 2.205 libras (lb) 
35.27 onzas (oz) 
Fuerza 1 newton (N) 0.2248 libras fuerza (lbf) 


Constante gravitacional 
Par motor 

Momento de inercia 
Potencia 


Energía 


Caballo de fuerza 
Flujo magnético 
Densidad de flujo 
magnético 
Intensidad de campo 
magnético 
Permeabilidad del 
espacio libre 


g = 9.807 m/s 
1 newton-metro (N.m.) 


1 kilogramo-metro? (kg.m?) 


1 watt (W) 
1 joules (J) 
1 hp 


l weber (Wb) 
1 tesla (T) 


1 ampere-vuelta/metro (At/m) 


po = 4r X10’H/m 


0.738 libras-pie (Ibf.ft) 

23.7 libras-pie? (Ib.ft”) 

0.7376 pie-libras/segundo 

1.341 X 107* caballos de fuerza (hp) 
1 watt-segundo 

0.7376 pie-libras 

2.778 X 107” kilowatt-horas (kWh) 
746 watts 

10% maxwells o líneas 

1 weber/metro? (Wb/m?) 

104 gauss 


1.257 X 10? oersted 


Esta nueva edición de Electrónica de potencia está planeada para un curso de elec- 
trónica de potencia y convertidores estáticos de potencia en ingeniería eléctrica o 
electrónica a nivel licenciatura. 

El texto ha sido totalmente revisado y actualizado, y entre sus características 
más importantes sobresalen las siguientes: 


e Emplea un método ascendente en lugar de uno descendente; es decir, después 
de estudiar los dispositivos se presentan las especificaciones del convertidor 
antes de considerar las técnicas de conversión. 


e Considera el desarrollo de dispositivos de carburo de silicio. 
e Presenta los modelos promediadores de convertidores cd-cd. 
e Amplía las secciones sobre técnica de punta de modulación por vector espacial. 
e Expande los métodos de control tanto a los excitadores de cd como a los de ca. 


e Agrega explicaciones a lo largo del texto. 


En la página Web del libro encontrará material adicional, tanto en inglés como en 
español, sobre circuitos trifásicos y magnéticos, y sobre funciones de conmutación, 
así como una introducción a la energía renovable y a los circuitos de excitación de 
compuerta. 
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